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Introducción 


Este Manual está destinado a servir de guía a los 
proyectistas de circuitos de potencia de estado sólido 
(desde C.C. hasta microondas). Incluye una breve 
introducción a la física del estado sólido e informa- 
ción general sobre regímenes eléctricos, técnicas de 
encapsulado y montaje, y factores térmicos para los 
dispositivos de potencia de estado sólido. Se trata, en 
forma detallada,.de la teoría del funcionamiento, los 
conceptos básicos del diseño, los parámetros de fun- 
cionamiento y las estructuras, geometrías y capacida- 
des de los transistores de potencia, tiristores, rectifica- 
dores de silicio y circuitos de potencia híbridos. Se 
suministran criterios y métodos de diseño específicos 
para los circuitos que utilizan tales dispositivos en la 
amplificación, rectificación, conversión, control y 
conmutación de potencia eléctrica, y se dan ejemplos 
sobre diseño, mostrando y analizando circuitos prácti- 
COS. | 

Este Manual que es un sucesor del popular Manual 
“RCA Power Circuits” (Circuitos de Potencia RCA), 
constituye un texto completo, autorizado y moderno 
sobre el diseño de circuitos de potencia de estado 
sólido. Resultará de suma utilidad para los proyec- 
listas de circuitos y sistemas, así como también para 
educadores, estudiantes, radioaficionados y toda per- 
sona interesada en los dispositivos y circuitos de 
potencia de estado sólido, 
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Los dispositivos de estado sólido son 
elementos pequeños pero versátiles que 
pueden ejecutar una gran variedad de 
funciones de control en los equipos elec- 
trónicos. Al igual que otros dispositivos 
electrónicos, son capaces de controlar casi 
instantáneamente el movimiento de car- 
gas eléctricas. Se los utiliza como rectifi- 
cadores, detectores, amplificadores, osci- 
ladores, conmutadores electrónicos, mez- 
cladores y moduladores. 

Además, los dispositivos de estado 
sólido poseen numerosas e importantes 
ventajas con respecto a los demás tipos de 
dispositivos electrónicos. Son de tamaño 
y peso reducidos (algunos tienen longitú- 
des del orden del centímetro y pesan 
apenas algunos gramos). No tienen fila- 
mentos o calefactores y por lo tanto no 
requieren potencia de caldeo o tiempo de 
calentamiento. Consumen muy poca po- 
tencia; son de construcción sólida, extre- 
madamente resistentes, libres de microfo- 
nismos y se los puede fabricar de manera 
que sean inmunes a severas condiciones 
ambientales. 


MATERIALES SEMICONDUCTORES 


A diferencia de otros dispositivos elec- 
trónicos que dependen para su funciona- 
miento de la circulación .de cargas eléctri- 
cas a través del vacío o de un gas, los 
dispositivos de estado sólido hacen uso de 
la circulación de corriente en un sólido. 


Dispositivos 


En general, todos los materiales pueden 
clasificarse en tres categorías principales 
—conductores, semiconductores y aislado- 
res— según su aptitud para conducir una 
corriente eléctrica. Como su nombre lo 
indica, un material semiconductor tiene 
menor conductividad que un conductor, 
pero mayor conductividad que un 
aislador, 

Los materiales que se utilizan más 
frecuentemente en los dispositivos semi- 
conductores son el germanio y el silicio. 
El germanio tiene mayor conductividad 
eléctrica (menor resistencia a la circula- 
ción de corriente) que el silicio y se lo 
utiliza en numerosos diodos y transistores 
de baja y mediana potencia. Una razón de 
ello es que se lo puede emplear a tempera- 
turas mucho mayores. En general, se 
prefiere el silicio al germanio porque las 
técnicas de procesamiento del primero 
proporcionan dispositivos más económi- 
cos. Como consecuencia, el silicio tiende 
a reemplazar al germanio en casi todos los 
tipos de aplicaciones, incluyendo el cam- 
po de las señales pequeñas, a menos que 
se requiera una caída de tensión muy 
reducida en el dispositivo. 


RESISTIVIDAD 


La aptitud de un material para condu- 
cir corriente (conductividad) es directa- 
mente proporcional al número de electro- 
nes libres (unidos débilmente) del mate- 
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rial. Los buenos conductores, tales como 
la plata, el cobre y el aluminio, tienen 
gran cantidad de electrones libres; sus 
resistividades son del orden de unas pocas 
millonésimas de ohm-centímetro. Los ais 
ladores tales como el vidrio, el caucho y 
la mica, que tienen muy pocos electrones 
unidos débilmente, tienen resistividades 
que alcanzan varios millones de ohms por 
centímetro. 


Los materiales semiconductores se ubi- - 


can entre estos dos extremos, como se 
muestra en la Fig. 1. El germanio puro 
tiene una resistividad de 60 ohms por 
centímetro. El silicio puro posee una 
resistividad considerablemente mayor, del 
orden de los 60.000 ohms por centíme- 
tro. Sin embargo, estos materiales usados 
en los dispositivos de estado sólido con- 
tienen cantidades cuidadosamente contro- 
ladas de ciertas impurezas que reducen su 
resistividad a aproximadamente 2 ohms 
por centímetro a la temperatura ambiente 
(esta. resistividad disminuye rápidamente 
a medida que aumenta la temperatura). 


RESISTIVIDAD CRECIENTE ————» 


TN o ES 10? ¡0 


OHM—CM +77) 


COBRE GERMANIO SILICIO ' VIDRIO 


*——————— CONDUCTIVIDAD CRECIENTE 


Figura 1. Resistividad de un conductor, semi- 
conductor y aislador típicos. 


IMPUREZAS 


Los materiales semiconductores prepa- 
rados cuidadosamente tienen una estruc- 
tura cristalina. En este tipo de estructura, 
que se denomina red, los electrones peri- 
féricos o de valencia de cada átomo están 
íntimamente unidos a los electrones de 
los átomos adyacentes en las ligaduras de 
pares de electrones o ligaduras covalentes 
tal como se aprecia en la Fig. 2. Debido a 
que tal estructura no tiene electrones 
unidos débilmente, los materiales semi: 
conductores son malos conductores en 
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LIGADURAS COVALENTES ATOMOS 





Figura 2. Estructura reticular cristalina. 


condiciones normales. Para poder separar 
las ligaduras covalentes y proveer electro- 
nes libres para la conducción eléctrica, 
sería necesario aplicar altas temperaturas 
o campos eléctricos intensos. 

Otra manera de alterar la estructura 
cristalina y obtener así electrones libres 
consiste en agregar pequeñas cantidades 
de otros elementos con una estructura 
atómica diferente. Mediante el agregado 
de cantidades casi infinitesimales de esos 
elementos, llamados impurezas, es posible 
modificar y controlar las propiedades 
eléctricas básicas de los materiales semi- 
conductores. La relación entre impurezas 
y material semiconductor es generalmente 
muy pequeña, del orden de una parte en 
diez millones. 

Cuando se agregan los elementos de 
impureza al material semiconductor, los 
átomos de impureza ocupan el lugar de 
los átomos del semiconductor en la es- 
tructura reticular. Si los átomos de impu- 
reza añadidos poseen el mismo número de 
electrones de valencia que los átomos del 
material semiconductor original, aquellos 
átomos se adaptan perfectamente a la red, 
formando el número requerido de ligadu- 
ras covalentes con los átomos del semi- 
conductor. En este caso, las propiedades 
eléctricas del material no han variado 
esencialmente. | 

Cuando el átomo de impureza tiene un 
electrón de valencia más que el átomo del 
semiconductor, este electrón adicional no. 
puede formar una ligadura covalente debi» 
do a que no hay un electrón de valencia 
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adyacente. El electrón excedente es en- 
tonces atraído muy débilmente por el 
átomo, según la Fig. 3, y sólo requiere 
una ligera excitación para separarse. En 
consecuencia, la presencia de tales elec- 
trones excedentes hace al material mejor 
conductor; es decir, su resistencia a la 
circulación de corriente disminuye. 


ATOMOS 


A : D ; 
LIGADURAS COVALENTES DEL SEMICONDUCTOR 





ATOMO 
DE IMPUREZA 


ATOMO 
EXCEDENTE 


Flgura 3. Estructura reticular del material tipo n. 


Los elementos de impureza, que se 
agregan a los cristales de germanio y 
silicio para proveer los electrones exce- 
dentes, incluyen al fósforo, el arsénico y 
el antimonio. Cuando se introducen estos 
elementos, el material resultante se deno- 
mina tipon debido a que los electrones 
libres excedentes tienen una carga negati- 
va, (Debe hacerse notar, sin embargo, que 
la carga negativa de los electrones se 
equilibra con una carga positiva equiva- 
lente situada en el núcleo de los átomos 
de impureza. Por consiguiente, la carga 
eléctrica neta del material semiconductor 
no varía.) 


Se produce un efecto diferente cuando 
en la estructura cristalina se sustituye un 
tomo de impureza que tiene un electrón 
de valencia menos que el átomo del 
wemiconduetor, Aunque todos los electro- 
nos de valencia del átomo de impureza 
forman lgaduras covalentes con los eleo- 
trones de los átomos vecinos del semicon- 
ductor, una de las A JAGUIAa de la estructu- 
ra oristalina no puede completarse debido 
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a que al átomo de impureza le falta el 
electrón de valencia final. Como conse- 
cuencia de ello, aparece un vacío o laguna 
en la red cristalina, como se muestra en la 
Fig. 4. Un electrón de la ligadura covalen- 
te adyacente puede entonces absorber 
suficiente energía como para romper su 
ligadura y moverse a través de la red para 
llenar la laguna. Al igual que en el caso de 
los electrones excedentes, la presencia de 
lagunas favorece la circulación de electro- 
nes en el material del semiconductor; en 
consecuencia, la conductividad aumenta y 
la resistividad disminuye. 


. 


EME ATOMOS 
LIGADURAS COVALENTES DEL SEMICONDUCTOR 





ATOMO E VACIO 


DE IMPUREZA (LAGUNA) 


Figura 4, Estructura reticular del material tipo p. 


Se considera que el lugar vacío o 
laguna de la estructura cristalina tiene una 
carga eléctrica positiva porque representa 
la ausencia de un electrón. (Sin embargo, 
aquí también la carga neta del cristal 
permanece invariable.) El material del 
semiconductor que contiene estas lagunas 
oO cargas positivas se denomina material 
tipo p. Los materiales tipop se forman 
mediante el agregado de boro, aluminio, 
galio o indio, 


Aunque existe poca diferencia en la 
composición química de los materiales 
tipon y tipo p, las diferencias en las 
características eléctricas de los dos tipos 
son sustanciales y resultan muy importan- 
tes en el funcionamiento de los dispositi- 
vos semiconductores, 
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JUNTURAS P-N 


Cuando se unen los materiales tipo n y 
tipo p, como se muestra en la Fig. 5, se 
produce un fenómeno singular pero muy 
importante en el lugar donde se ponen en 
contacto los dos materiales (llamado jun- 
tura p-n). En la juntura se produce una 
interacción entre los dos tipos de materia- 
les como resultado de las lagunas en un 
material y de los electrones excedentes en 
el otro. ) 


JUNTURA p-n 





MATERIAL TIPO p MATERIAL. TIPO n 


ELECTRONES 


" REGION DE CARGA ESPACIAL 


Figura 5. Interacción de las lagunas y los elec- 
- trones en la juntura p-n. 


Cuando se forma una juntura p-n, 
algunos de los electrones libres del mate- 
rial tipo n se difunden a través de la 
juntura y se recombinan con lás lagunas 
de la estructura cristalina del material 
tipo p; en forma similar, algunas de las 
lagunas del material tipo p se difunden a 
través de la juntura y se recombinan con 
los electrones libres de la estructura cris- 
talina del material tipo n. Esta interacción 
o difusión es puesta en equilibrio por una 
pequeña región de carga espacial, llamada 
a veces región de transición o capa de 
deserción. El material tipo p adquiere así 
una ligera carga negativa y el material 
tipo n una ligera carga positiva. 


La energía térmica hace que los porta- 
dores de carga (electrones y lagunas) se 
difundan de un lado al otro de la juntura 
p-n; esta circulación de portadores de 
carga se denomina corriente de difusión. 
Como resultado del proceso de difusión, 
empero, se produce un gradiente de po- 
tencial a través de la región de carga 
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espacial. Este gradiente de potencial pue: 
de representarse, como se muestra en la 
Fig. 6, mediante una batería imaginaria 
conectada a través de la juntura p-n. (El 
símbolo de la batería se utiliza simple- 
mente para ilustrar los efectos internos; el 
potencial que representa no se puede 
medir directamente.) El gradiente de po- 
tencial produce una circulación de porta- 
dores de carga, conocida como corriente 
de desplazamiento, en sentido opuesto a 
la corriente de difusión. En condiciones 


. de equilibrio, la corriente de difusión es 


exactamente balanceada por la corriente 
de desplazamiento, de manera que la 
corriente neta a través de la juntura p-n es 
cero. En otras palabras, cuando no se 
aplica ninguna corriente o tensión externa 
a la juntura p-n, el gradiente de potencial 
forma una barrera de energía que impide 
que se sigan difundiendo los portadores 
de carga a través de la juntura. En efecto, 
los electrones del material tipon que 
tienden a difundirse a través de la juntura - 
son repelidos por la ligera carga negativa 
inducida en el material tipop por el 
gradiente de potencial, mientras que las 
lagunas del material tipo p son repelidas 
por la ligera carga positiva inducida en el 
material tipo n. El gradiente de potencial 
(o barrera de energía, como se lo llama 
algunas veces), impide por lo tanto una 
interacción total entre los dos tipos de 
materiales, preservándose así las diferen- 
cias en sus características. . 
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Figura 6. Gradiente de potencial a través de la 
región de carga espacial. 








CIRCULACIÓN DE CORRIENTE 


Cuando se conecta una batería externa 
a través de una juntura p.n, la cantidad de 
corriente que circulará está determinada 
por la polaridad de la tensión aplicada y 
por su efecto en la región de carga 
espacial. En la Fig. 7(a), el borne positivo 
de la batería está conectado al material 
tipon y el borne negativo al' material 
tipo p. En esta disposición, los electrones 
libres del material tipon son atraídos 
hacia el borne positivo de la batería, 
alejándose de la juntura. Al mismo tiem- 
po, las lagunas del material tipop son 
atraídas al borne negátivo de la batería, 
alejándose de la juntura. Como resultado 
de esto, la región de carga espacial en la 
juntura se hace mayor y el gradiente de 
potencial aumenta hasta aproximarse al 
otencial de la batería externa. La circu- 
ación de corriente es entonces extrema- 
damente pequeña debido a que no existe 
diferencia de tensión (campo eléctrico) a 
través de las regiones tipo p o tipo n. En 
estas condiciones, se dice que la juntura 
p-n está polarizada inversamente. 


, 
CIRCULACION DE ELECTRONES 





(a) POLARIZACION INVERSA 


CIRCULACION DE ELECTRONES 





(0) POLARIZACION DIRECTA 


Figura 7. Circulación de la corriente de electro- 
nes en la junturas p-n polarizadas. 


r 


En la Fig. 7(b), el borne positivo de la 
batería externa está conectado al material 
tipo p y el. borne negativo al material 
tipo n. En esta disposición, los electrones 
del material tipop cercanos al borne 
positivo rompen sus ligaduras covalentes 
y entran en la batería, creando nuevas 
lagunas. Al mismo tiempo, los electrones 
del borne negativo de la batería entran en 
el material tipo n y se difunden hacia la 
juntura. En consecuencia, la región de 
carga espacial se estrecha y la barrera de 
energía disminuye hasta un valor insignifi- 
cante. Los electrones excedentes del ma- 
terial tipo n pueden entonces penetrar en 
la región de carga espacial, circular a 
través de la juntura y dirigirse por medio 
de las lagunas del material tipo p hacia el 
borne positivo de la batería. Esta circula- 
ción de electrones continúa mientras se 
aplique la tensión externa. En estas condi- 
ciones, se dice que la juntura está polari- 
zada directamente. SES 

La curva característica generalizada 
tensión-corriente para una juntura p-n 
(Fig. 8) muestra las regiones de polariza- 
ción inversa y directa. En la región de 
polarización directa, la corriente crece 
rápidamente a medida que aumenta la 
tensión, siendo su valor relativamente 
alto. La corriénte en la región de polariza- 
ción inversa es generalmente mucho me- 
nor. La tensión excesiva (polarización) en 
cualquiera de los sentidos se evita en las 
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Figura 8. Curva característica de tensión-co- 
rriente de una juntura p-n. 
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> 
aplicaciones normales debido a que las 
corrientes excesivas y las altas temperatu- 
ras resultantes pueden dañar definitiva- 
mente el dispositivo de estado sólido, 


ESTRUCTURAS N-P-N y P-N-P 


La Fig. 7 muestra que una juntura p-n 
polarizada en sentido inverso es equiva- 
lente a un elemento de alta resistencia 
(baja corriente para una determinada ten- 
sión aplicada), mientras que una juntura 
polarizada en sentido directo es equiva- 
lente a un elemento de baja resistencia 
(alta corriente para una determinada ten- 
sión aplicada). En razón de. que la poten- 
cia desarrollada por una determinada co- 
rriente es mayor en un elemento de alta 
resistencia que en uno de baja resistencia 
(P= PR), és posible obtener ganancia de 
potencia en una estructura que contiene 
dos elementos con estas resistencias si la 
circulación de corriente no disminuye 
considerablemente, Un dispositivo con 
dos junturas p-n polarizadas en sentidos 
opuestos puede funcionar de la manera 
antedicha, 

En la Fig. 9 se muestra este dispositivo 
de dos junturas, Las capas gruesas de los 
extremos están hechas del mismo tipo de 
material (tipon en este caso), y están 
separadas por una capa muy delgada del 
tipo opuesto de material (tipo p en el 
dispositivo de la figura). Por medio de 
baterías externas, la juntura izquierda 
(n-p) es polarizada en sentido directo para 
obtener un circuito de entrada de baja 
resistencia, mientras que la juntura dere- 
cha (p-n) es polarizada en sentido inverso 


SALIDA 












CIRCULACION 
DE ELECTRONES 


Figura 9. Estructura n-p-n polarizada para obte- 
ner ganancia de potencia. 
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para obtener un circuito de salida de alta 
resistencia, | 

Los electrones pueden circular fácil- 
mente desde la región tipo n de la izquier- 
da hacia la región tipop central como 
resultado de la polarización directa. Sin 
embargo, la mayoría de estos electrones 
se difunden a través de la región tipo p 
delgada y son atraídos por el potencial 
positivo de la batería externa a través de 
la juntura de la derecha. En los dispositi- 
vos prácticos, a la región tipo n derecha 
llega aproximadamente del 95 al 99,5 % 
de la corriente de electrones. Este alto 
porcentaje de penetración de corriente 
proporciona ganancia de potencia en el 
circuito de salida de alta resistencia y ello 
constituye la base de la capacidad de 
amplificación de los transistores. 

El funcionamiento de los dispositivos 
p-n-p es similar al del dispositivo n-p-n, 
salvo que las polaridades de la tensión de - 
polarización están invertidas y la circula- 
ción de la corriente de electrones se hace 
en sentido opuesto. (En general, las discu- 
siones sobre la teoría de los semiconduc- 
tores presuponen que las “lagunas” del 
material semiconductor constituyen los 
principales portadores de carga en los 
dispositivos p-n-p, hablándose de “co- 
rrientes de lagunas” para estos dispositi- 
vos y de “corrientes de electrones” para 
los dispositivos n-p-n. Se considera que el 
sentido de circulación de la corriente de 
lagunas es el mismo que el de la circula- 
ción convencional de corriente, a la que 
se supone circulando desde el borne 
positivo de la batería externa al borne 
negativo. Este sentido es opuesto al de la 
circulación de corriente de electrones, la 
que va del borne negativo al positivo.) 


TIPOS DE DISPOSITIVOS 


En general, las principales funciones de 
los dispositivos activos requeridas en la 
generación, amplificación, rectificación, 
conversión, control o conmutación de 
potencia eléctrica pueden ser realizadas 
por rectificadores (y otros diodos), tran- 
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sistoros, tiristoros (rectificadores controla: 
dos de silicio y trlacs) o por una combina- 
ción de estos dispositivos, También pue- 
den emplearse algunos otros tipos de 





dispositivos en los circuitos de potencia - 


de estado sólido para funciones auxiliares, 
como control de polarización, compensa- 
ción de temperatura y disparo de 
circuitos, 


Diodos 


El dispositivo de estado sólido más 
simple es el diodo, el cual se representa 
por el símbolo mostrado en la Fig. 10. La 
estructura básica del diodo es una juntura 
p-n similar a la representada en la Fig. 7. 
El material tipo n, que sirve como electro- 
do negativo, se denomina cátodo, y el 
material tipo p, que sirve como electrodo 
positivo, se llama ánodo. La flecha utiliza- 
da para el ánodo representa el sentido de 
la “circulación convencional de corrien- 
te”, mencionado anteriormente. La co- 
rriente de electrones circula en sentido 
opuesto al de la flecha. 


MATERIAL MATERIAL 
TIPO n TIPO p 
CATODO ANODO 


Figura 10. Símbolo esquemático de un diodo 
de estado sólido. 


Por la razón de que el diodo de juntura 
conduce la corriente más fácilmente en 
un sentido que en el otro, resulta en un 
efectivo dispositivo rectificador. Si se 


aplica una señal de CA, como se muestra 


en la Fig. 11, la corriente de electrones 
circula libremente durante el semiciclo 
positivo, pero durante el semiciclo negati- 
vo circula poca o ninguna corriente. 

Uno de los diodos de estado sólido 
más utilizados es el rectificador de silicio. 
Estos dispositivos admiten un amplio 
rango de corrientes, desde décimos hasta 


varios centenares de amperes, pudiendo 
operar con tensiones de 1.000 volts o 


más. Disponiendo en paralelo o en serie 
los rectificadores de silicio es posible 
aumentar aun más los límites de corriente 
y tensión. Estos dispositivos son estudia- 
dos detalladamente en el capítulo “Recti- 
ficadores de Silicio”. 


SEÑAL 


DE ENTRADA CARGA 


Figura 11. Circuito rectificador simple a diodo. 


Los diodos de referencia de tensión o 


diodos Zener son rectificadores de silicio 


en los cuales la corriente inversa permane- 
ce pequeña hasta que se llega a la tensión . 
de ruptura, aumentando entonces rápida- 
mente, mientras que la tensión aumenta 
escasamente. En la Fig. 12 se muestra el 
símbolo esquemático de un diodo Zener. 


CATODO 


ANODO 


Figura 12. Símbolo esquemático de un diodo 
zener. 


En la Fig. 13 se ha representado la curva 
característica de un Zener típico, compa- 
rándola con la de un diodo rectificador. 
La tensión de ruptura está en función del 
material y de la construcción del diodo, 
pudiendo variar de uno a varios cientos de 
volts para diferentes regímenes de co- 
rriente y potencia, según la superficie de 
la juntura y el método de enfriamiento. 
Los diodos de referencia de tensión son 
útiles como dispositivos estabilizadores y 
como fuentes de referencia capaces de 
suministrar cargas de corriente muy 
constantes. o 








10 











CORRIENTE 
DIRECTA — mA 


TENSION DE 
POLARIZACION 
INVERSA - VOLTS 


a ——_—_—_—— 


As 


TENSION DE 
POLARIZACION 
DIRECTA - VOLTS 


CORRIENTE 
INVERSA — yA 


(a) 


CORRIENTE | 
DIRECTA — mA 


TENSION DE 
POLARIZACION 
INVERSA - VOLTS 


A 





> 
TENSION DE 
POLARIZACION 
DIRECTA - VOLTS 


CORRIENTE 
INVERSA — mA 


(b) 


Figura 13. Curvas características típicas de (a) 
un diodo rectificador y (b) un diodo zener. 


La estabilidad de corriente también 
puede obtenerse mediante un diodo de 
compensación. Debido a que las caracte- 
rísticas directas de los diodos de compen- 
sación son similares a las características 
de transferencia de los transistores, estos 
diodos pueden mantener las tensiones de 
polarización de los transistores dentro de 
un margen de +0,015 volt respecto del 
valor deseado, aunque la tensión de la 
fuente sufra variaciones de hasta un 40 %; 
simultáneamente compensan las variacio- 
nes en la temperatura ambiente entre 
= 200 y + 71%, 
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Transistores 


Cuando se agrega una segunda juntura 
a un diodo semiconductor para obtener 
amplificación de potencia o de tensión, 
Fig. 9, el dispositivo resultante se denomi- 
na transistor. Las tres regiones del disposi- 
tivo se llaman emisor, base y colector 
(Fig. 14). En el funcionamiento normal, 
la juntura emisor-base está polarizada en 
sentido directo y la juntura colector-base 
en sentido inverso. 


COLECTOR 


Figura 14. Diagrama funcional de la estructura 
de un transistor. 


Los transistores n-p-n y p-n-p tienen 
distintos símbolos para mostrar la dife- 
rencia en el sentido de circulación de 
corriente en los dos tipos de dispositivos. 
En el transistor n-p-n, Fig. 15(a), los 
electrones circulan de emisor a colector. 
En el transistor p-n-p, Fig. 15(b), los 
electrones circulan de colector a emisor. 
En otras palabras, el sentido de la co- 
rriente de electrones es siempre opuesto 
al de la flecha del emisor. (Al igual que en 
el caso de los diodos semiconductores, la 
flecha indica el sentido de “circulación 
convencional de corriente” en el 
circuito.) 


EMISOR COLECTOR 





(a) TRANSITOR n-p-n 





EMISOR COLECTOR 


(b) TRANSITOR pen-p 


Figura 15, Símbolos esquemático» de los 
transistores, 
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El transistor, que es un dispositivo de 
tres elementos, puede emplearse para una 
amplia variedad de funciones de control, 
entre ellas, amplificación, oscilación, con- 
mutación y conversión de frecuencia. Las 
características y regímenes de los transis- 
tores de potencia se tratan detalladamen- 
te más adelante. 


Tiristores 
Si dos materiales semiconductores ti- 
po p y dos tipo n se disponen en serie, en 


capas alternas tipo n y tipo p, se produce 


un dispositivo que se comporta como un 
rectificador común en sentido inverso y 
como una combinación en serie de con- 


mutador electrónico y rectificador en 


sentido directo. La conducción en sentido 
directo puede entonces controlarse o “ga- 
tillarse”” mediante el accionamiento de un 
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interruptor electrónico. Estos dispositi- 
vos, llamados tiristores, poseen caracte- 
rísticas de control similares a las de las 
válvulas tiratrón. El rectificador controla- 
do de silicio (RCS) y el triac son los tipos 
más populares de tiristores. La Fig. 16 
muestra los diagramas de las junturas y 
los símbolos esquemáticos del RCS y el 
triac. Estos dispositivos se examinan en el 
capítulo sobre “Tiristores”., 


Dispositivos de disparo 


Aunque los dispositivos descriptos an- 
teriormente son los de uso más común en 
los circuitos de potencia, en los circuitos 
de este Manual y en la industria se 
utilizan varios otros dispositivos de poten- 
cia. y 
El transistor unijuntura es un disposi- 
tivo de tres terminales y dos capas forma- 
do por un emisor y una base, como se 
ilustra en la Fig. 17, Un terminal está 
conectado al emisor y los otros dos a la 
base. Durante el funcionamiento normal, 
un terminal de base se conecta a masa, 


- TERMINAL TERMINAL 
DE EMISOR O DEBASE 1 
. ES 7) 
TERMINAL 
DE BASE 2 
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BASE 2 


EMISOR 


BASE 1 


(b) 


Figura 17. (a) Diagrama de juntura y (b) símbo- 
lo esquemático de un transistor unijuntura. 


mientras que el otro se conecta a una 
fuente de tensión de polarización positi- 
va. Cuando no circula corriente de emi- 
sor, la barra de silicio utilizada como base 
actúa como un simple divisor de tensión y 
permite que una parte de la tensión de 
polarización positiva aparezca en el emi- 
sor, Si ln tensión de emisor es menor que 
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la parte de tensión de polarización positi- 
va que aparece en el emisor, éste es 
polarizado en sentido inverso y circula 
una pequeña corriente de fuga en el 
emisor; cuando la tensión de emisor es 
mayor que la tensión de polarización 
positiva en el emisor en el emisor, éste es 
polarizado en sentido directo y circula 
corriente de emisor. 

La Fig. 18 ilustra el uso del transistor 
unijuntura en un circuito de disparo de 
pulsos. 





; z 
Figura 18. Circuito de disparo por pulsos que 
utiliza un transistor unijuntura. 


Un diac es un diodo de avalancha 
bidireccional de dos electrodos y tres 
capas que puede pasarse del estado de 
desconectado al de conectado para cual- 
quiera de las polaridades de la tensión 
aplicada. La Fig. 19 muestra el diagrama 
- de junturas y el símbolo esquemático de 


un diac, y la Fig. 20 da la curva caracte- 


rística tensión-corriente. 
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Este diodo de disparo de tres capas es 
de construcción similar al de un transistor 
bipolar, pero difiere de éste en que las 
concentraciones de impurezas en las dos 
junturas son aproximadamente las mismas 
y en que no hay ningún contacto a la 
capa de base. Los niveles de impurezas 
semejantes producen una curva caracte- 
rística de conmutación bidireccional y 
simétrica (Fig. 20). Cuando se aplica una 
mayor tensión positiva o negativa a través 
de las terminales del diac, circula a través 
del dispositivo una corriente (de fuga) 
mínima lO), hasta que la tensión llega 
al punto de ruptura V(Bo). La juntura 
polarizada en sentido inverso sufre enton- 
ces una ruptura en avalancha, y más allá 
de este punto, el dispositivo muestra una 
característica de resistencia negativa; es 
decir, la corriente que atraviesa el disposi- 
tivo aumenta substancialmente al dismi- 
nuir la tensión. | 





Figura 20. Curva caracteristica de tensión-co- 
rriente de un diac. 


Los diacs son utilizados principalmen- 
te como dispositivos de disparo en los 
circuitos de control de fase con triacs, 
empleados para control de intensidad de 
lámparas, control de velocidad en moto- 
res universal, control de calor y aplicacio- 
nes similares. La Fig. 21 exhibe el diagra- 
ma general para un circuito de control de 
gase diac/triac. 

Un conmutador bilateral es un disposi- 
tivo p-n-p-n de cuatro capas en el cual 
todas las capas son accesibles, como se 
muestra en el diagrama de junturas de la 
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Figura 21. Diagrama general de un circuito de 
control de fase con diac y triac. 


Fig. 22. La Fig. 23 da las curvas caracte- 
rísticas ánodo-cátodo en polarización di- 
recta del dispositivo. El conmutador pue- 
de conectarse aplicando una tensión de 
polarización directa o aumentando la 
corriente anódica mediante la aplicación 
de una corriente a cualquiera de las 
compuertas. Este último método permite 
encender el conmutador aun cuando las 
tensiones de juntura estén muy por deba- 
jo del punto de ruptura. Una vez que se 
enciende el conmutador, éste permanece 
encendido hasta que la corriente de áno- 
do disminuye por debajo de un valor que 
se conoce como corriente de sostén. Para 
desconectar el conmutador, la corriente 
de ánodo puede reducirse por debajo del 
valor de sostén polarizando en sentido 
inverso al ánodo, derivando la corriente 
por medio de .un resistor en paralelo o 
incluyendo el conmutador en un circuito 
sintonizado subamortiguado. 


Entre las aplicaciones del conmutador 
bilateral se pueden citar: detectores de 
nivel de tensión, elementos de memoria 
biestables, contadores binarios, registros 
de desplazamiento, retardo de tiempo, 
mes, ro de pulsos y tono, excitadores 
de relés y excitadores de lámparas indica- 

ras, 


Circuitos de potencia híbridos 
Otro miembro de la familia de disposi: 
tivos de potencia lo constituye una com: 
binación de componentes activos a 
vos interconectados por circujtos impre: 
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Figura 22. (a) Diagrama de juntura y (b) simbo- 
lo esquemático de un interruptor bilateral. 


By 
sos y encapsulados como un sólo circuito 
de potencia híbrido. Una técnica de 
fabricación para estos dispositivos utiliza 
un circuito de película gruesa impreso 
con tintas conductivas y resistivas sobre 
un substrato de cerámica, éstando las 
pastillas de transistores y diodos coloca- 
das sobre el circuito del substrato. Otra 
forma de construcción consiste en transis- 
tores, diodos y resistores montados indivi- 





+ 


Figura 23, SUrvas ranger [usicas Anoco:abtodo 
con polarización elo de un interruptor 
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dualmente y fabricados sobre substratos 
individuales. Estos componentes son ase- 
gurados a un disipador térmico y sus 
terminales se sueldan a los interconecto- 
res del circuito. Los dos métodos de 
construcción están combinados en el cir- 
cuito de potencia híbrido mostrado en la 
Fig. 24, En este amplificador de potencia 
de dos etapas, la etapa de entrada y 
excitación de baja potencia utiliza circui- 
tos de película gruesa, pastillas de diodos 
y pastillas de transistores sobre un subs- 
trato de cerámica. La etapa de salida 
consiste en dos transistores de potencia 
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montados individualmente y con conexio- 
nes eléctricas al circuito de película grue- 
sa. Independientemente de la técnica de 
fabricación empleada, el empaquetado 
final se realiza por encapsulado plástico o 
sellado hermético. 


Los circuitos de potencia híbridos 
ahorran espacio, peso y costos de armado 
en aplicaciones como amplificadores, con- 
mutadores, reguladores y controles de 
motores. Estos circuitos se describen más 
detalladamente en un capítulo posterior 
de este Manual. 
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Figura 24. Conjunto típico de un circuito de potencia híbrido. 
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Explicación de los Regímenes 


Los regímenes establecidos para los 
dispositivos de estado sólido sirven a los 
proyectistas. de circuitos y equipos para 
sacar el máximo provecho de las capacida- 
des de comportamiento y servicio de cada 
tipo. Estos regímenes definen las condi- 
ciones límites dentro de las cuales debe 
mantenerse a un dispositivo para asegurar 
su funcionamiento satisfactorio y confia. 
ble en los equipos. El proyectista debe 
conocer perfectamente las limitaciones 
impuestas por los regímenes de los dispo- 
sitivos a fin de que el equipo proyectado 
resulte eficiente, económico y confiable. 
Las consideraciones sobre confiabilidad y 
comportamiento exigen que el proyectis- 
ta seleccione dispositivos cuyos regímenes 
no sean excedidos por ninguna condición 
de funcionamiento en su aplicación, in- 
cluso por mal funcionamiento del equipo. 
Sin embargo, también debe ser consciente 
de que la selección de dispositivos con 
regímenes demasiado conservadores pue- 
de aumentar considerablemente el costo 
de su equipo. 


BASES PARA ESTABLECER LOS 
REGIMENES DE LOS DISPOSITIVOS 


En la industria electrónica se utilizan 
uctualmente tres sistemas de regímenes: 
ol sistema máximo absoluto, el sistema 
medio de diseño y el sistema máximo de 


de los Dispositivos 


diseño. Los regímenes dados en los datos 
técnicos para los dispositivos de estado 
sólido se basan en el sistema máximo 
absoluto. Una definición de este sistema 
de regímenes ha sido formulado por el 
Joint Electron Devices Engineering Coun- 
cil (JEDEC) y normalizada por el Natio- 
nal Electrical Manufacturers Association 
(NEMA) y la Electronic Industries Asso- 
ciation (EIA). La definición dice: 

“Los regímenes máximos absolutos 
son valores límites de las condiciones 
operativas y ambientales aplicables a cual- 
quier dispositivo electrónico de tipo espe- 
cífico, estando definidos por sus datos 
publicados y no debiendo ser excedidos 
en las condiciones probables más adver- 
sas, 


“El fabricante del dispositivo elige 
estos valores de manera tal que el disposi- 
tivo brinde un servicio aceptable, no 
responsabilizándose por las variaciones 
del equipo, las variaciones ambientales y 
los efectos de los cambios en las condicio- 


.nes de operación debidas a variaciones en 


las características del dispositivo. 

“El fabricante del equipo debe proyec- 
tarlo de manera que tanto al comienzo 
como durante el resto de su vida útil no 
se exceda el valor absoluto máximo de 
ningún dispositivo en las peorés cóndicio- 
nes Pl probables con respecto a 
variación en la tensión de alimentación, 


variación de la carga, variación de la señal, 
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condiciones ambientales y variaciones 
en las características de los dispo- 
sitivos.” 

Los valores de los regímenes especi- 
ficados en los datos técnicos de los 
dispositivos de estado sólido RCA se 
determinan en base a extensas pruebas 
_de operación y duración y comparando 
las mediciones de los parámetros de los 
dispositivos críticos. Estas pruebas y 
mediciones definen las capacidades 1lf- 
mites de un tipo específico de dispo- 
sitivo en relación con los regímenes 
considerados. Las condiciones de las 
pruebas y mediciones simulan, lo más 
exactamente posible, las peores condi- 
ciones que probablemente ha de afron- 
tar el dispositivo en las aplicaciones 
reales del equipo. 

Las pruebas de regímenes son cos- 
tosas, insumen mucho tiempo y fre- 
cuentemente producen la destrucción 
de los dispositivos que se están pro- 
bando. Por consiguiente, resulta evi- 
dente que no es posible someter a estas 
pruebas a cada uno de los dispositivos 
que se están ensayando. No obstante, 
se asegura la validez de los regímenes 
mediante estrictos controles de pro- 
cesamiento y fabricación y amplios 
controles de calidad en cada etapa del 
proceso de manufactura, con el fin de 
asegurar la uniformidad del producto; 
asimismo se efectúan pruebas en un 
número estadísticamente significativo de 
muestras. 


TIPOS DE REGIMENES 


Los regímenes se dan para aquellos 
factores causantes de esfuerzos que, según 
lo indican la experiencia y cuidadosos 
estudios, pueden provocar una gran degra- 
dación en las características de funciona- 
miento o la eventual falla del dispositivo, 
4 menos que se mantengan a dichos 
factores dentro de ciertos límites. La 
Tabla T enumera los factores críticos de 
los regímenes usados para especificar 
ls capacidades de operación seguras de 
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los diferentes tipos de dispositivos de 
estado sólido. Estos factores limitativos 
suelen incluir cuatro tipos básicos de 
regímenes. 


Regímenes de tensión 


Para los dispositivos de estado sólido 
se dan varios regímenes de tensión. Estos 
regímenes se establecen con respecto a un 
determinado electrodo (por ejemplo, ten- 
sión colector-emisor o tensión colec- 
tor-base para los transistores) e indican el 
potencial máximo, tanto para la opera- 
ción en estado constante como transito- 
rio, que se puede aplicar sin riesgos a 
través de dos electrodos específicos antes 
de que se produzca la avería del cristal. 
Estos regímenes se especifican para condi- 
ciones particulares (por ejemplo, con el 
tercer electrodo abierto, o con una ten- 
sión de polarización determinada o con 
resistencia externa, para los transistores y 
tiristores). 

Los potenciales excesivos producen 
elevadas corrientes de fuga (o inversas) en 
los dispositivos de estado sólido. En los 
rectificadores de silicio, las altas corrien- 
tes inversas que se producen a causa de 
tensiones de polarización inversa excesi- 
Vas pueden provocar la ruptura del cristal 
y la consiguiente destrucción de los dispo- 
sitivos, Se pueden producir rupturas simi- 
lares de las junturas debido a las elevadas 
corrientes de fuga resultantes de excesivas 
tensiones colector-emisor o colector-base 


- en los transistores o de excesivas tensio- 


nes en estado de no conducción en los 
tiristores. Las corrientes de fuga circulan 
en los dispositivos de estado sólido en 
todos los niveles de tensión y el funciona- 
miento del dispositivo se ve seriamente 
afectado por estas corrientes, incluso con 
tensiones que están muy por debajo del 
valor de ruptura. Por ejemplo, en los 
transistores las corrientes de fuga de 
colector afectan en forma crítica los 
niveles de polarización y, por consiguien- 
to, la ganancia estabilidad de todo el 
circuito, En los tiristores, las corrientes de 
fuga elovadas pueden causar la conmuta- 
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TABLA 1 — Regímenes y Características Limitativas de lo 





de Estado Sólido 
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s Dispositivos | 





Parámetro Símbolo Parámetro Símbolo 
GENERALIDADES RECTIFICADORES DE SILICIO (Cont, 
Temperatura ambiente Ta Valor instantáneo total Pa 
Temperatura de la carcaza Te Valor máximo (de pico) total Pam 
Temperatura de la juntura Ti 
Temperatura de almacenamiento Totg TIRISTORES Y DIACS 
Resistencia térmica 0 : 
sunturs 8l arbióntA 93-A Corriente de estado de conducción 
LUNA a de ieredas 9 Valor eficaz total risa) 
Carcaza al ambiente 9c-A Valor de CC, sin componente alterna la 
Carcaza al disipador térmico 0c-s Valor de CC de altar 
Impedancia térmica transitoria 0 AN Av) 
(4) Valor instantáneo total ¡ 
Juntura al ambiente 0 E 
odds Valor máximo (de pico) total IM 
Juntura a la carcaza 0 
: 001) Transitoria (no repetitivo) sm 
Tiempo de retardo ta ú 
Tiempo de crecimiento t Sobrecara T(OV) 
Tiempo de decrecimiento ty Corriente de ruptura 
s Valor de CC, sin componente alterna limo) 
: Valor instantáneo total io 
RECTIFICADORES DE SILICIO Corriente en estado de no conducción: seme 
: , Valor eficaz total Ibias) 
Corriente directa: Valor de CC, sin componente alterna lo 
Valor eficaz total Ir«RMS) Valor de CC, con componente alterna Ibav) 
Valor de CC, sin componente alterna he Valor instantáneo total ha 
Valor de CC, con componente alterna rav) Valor máximo (de pico) total hom 
Valor instantáneo total ir Pico repetitivo Íbrm 
Valor total máximo (de pico) lem Corriente inversa: 
Pico repetitivo IrrmM Valor eficaz total In(rms) 
Transitoria (no repetitivo) lrsm Valor de CC, sin componente alterna In 
Tensión directa: Valor de CC, con componente alterna In(av) 
Valor eficaz total Vr (rms) | Valor instantáneo total in 
Valor de CC, sin componente alterna F Valor máximo (de pico) nm 
Valor de CC, con componente alterna Vr(Av) Pico repetitivo InRM 
Valor instantáneo total Vr Corriente de ruptura inversa: 
Valor máximo (de pico) Verm Valor de CC, sin componente alterna lerr 
Corriente inversa: Valor instantáneo total (BRIR 
Valor eficaz total Inqums) Tensión en estado de conducción: 
Valor de CC, sin componente alterna In Valor eficaz total ; VI(RMS) 
Valor de CC, con componente alterna Incav) Valor de CC, sin componente alterna CE do 
Valor instantáneo total nm Valor de CC, con componente alterna VrIAV) 
Tiempo de recuperación inversa a Valor instantáneo total Vo 
Tensión inversa: Valor máximo (de pico) total Vam 
Valor eficaz total VeR(RMS) Tensión de ruptura: 
Valor de CC, sin componente alterna Ve Valor de CC, sin componente alterna Vamo) 
Valor de CC, con componente alterna Ve(av) Valor instantáneo total Y(BO) 
Valor máximo (de pico) total Va Tensión en estado de no conducción: 
Pico de trabajo Vam Valor eficaz total Vp(rms) 
Pico repetitivo Va wm Valor de CC, sin componente alterna Vo 
Pico no repetitivo VkrRmM Valor de CC, con componente alterna Vp(av) 
Tonsión de ruptura inversa: Valor instantáneo total Vo 
Valor de CC, sin componente alterna Viar)r Valor máximo (de pico) total Vom 
Valor instantáneo total VBR)IR Pico de trabajo Vowm 
Pérdida de potencia dirvcta: Pico repetitivo Verá 
Valor de CO, sln componente alterna Pp Pico no repetitivo, con compuerta abierta Vosom 
Valor de CO, con componente alterna PRA) Pico no repetitivo DSM 
Valor aid total Pr Tonsión invorsa: 
le boi pol 191) Pr Valor oficaz total Vr (rms) 
Valor de CC, sín componente alterna Va 
" de | Valor de CO, con peleo altorm Y 
pr ds Valor instantáneo total Ha 
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TABLA | — Regímenes y Características Limitativas de los Dispositivos 


- Parámetro 


TIRISTORES Y DIACS (Cont,) 


Valor máximo (de pico) total 

Pico de trabajo 

Pico repetitivo, con determinada 
resistencia compuerta-cátodo 

Pico repetitivo con compuerta abierta 

Pico no repetitivo con determinada 
resistencia compuerta-cátodo 


Pico no repetitivo con compuerta abierta 


Tensión de ruptura inversa: 
Valor de CC, sin componente alterna 
Valor instantáneo total 
Corriente de sostén: 
Valor de CC, sin componente alterna 
Valor instantáneo total 
Corriente de enganche: 
Valor de CC, sin componente alterna 
Valor instantáneo total 
Corriente de compuerta: 
Valor de CC, sin componente alterna 
Valor de CC, con componente alterna 
Valor máximo (de pico) total 
Corriente de disparo de compuerta: 
Valor de CC, sin componente alterna 
Valor máximo (de pico) total 
Corriente de no disparo de compuerta: 
Valor de CC, sin componente alterna 
, Valor máximo (de pico) total 
Tensión de compuerta: 
Valor de CC, sin componente alterna 
Valor máximo (de pico) total 
Tensión de disparo de compuerta: 
Valor de CC, sin componente alterna 
Valor instantáneo total 
Valor máximo (de pico) total 
Tensión de no disparo de compuerta: 
Valor de CC, sin componente alterna 
Valor instantáneo total 
Valor máximo (de pico) total 
Disipación de potencia de compuerta: 
Valor de CC, sin componente alterna 
Valor de CC, con componente alterna 
Valor instantáneo total 
Valor máximo (de pico) total 


TRANSISTORES DE POTENCIA 


Corriente de base: 
Valor de CC, sin componente alterna 
Valor eficaz de la componente alterna 
Valor instantáneo total 

Corriente de colector: 
Valor de CC, sin componente alterna 
Valor eficaz de la componente alterna 
Valor instantáneo total 

Corriente de emisor 
Valor de CC, sin componente alterna 
Valor eficaz de la componente alterna 


Símbolo 


Vem 
Ve wm 


VeRM 
VRROM 


VeasmM 
VeSsoM 


V(BR)R 
V(BRIR 


de Estado Sólido (Cont, ) 


Parámetro 


Bimbolo 


TRANSISTORES DE POTENCIA (Cont) 


Valor instantáneo total 
Corriente de fuga (') colector-base 
valor de CC con emisor abierto 
Corriente de fuga colector-emisor, 
valor de CC: 
Con base abierta 
Con determinada resistencia entre 
base y emisor 
Con base en cortocircuito a emisor 
Con determinada tensión entre base 
y emisor 
Con determinado circuito entre base 
Y emisor 
Corriente de fuga emisor-base, valor 
de CC con colector abierto* 
Potencia (conexión de emisor común): 
Entrada de CC a base 
Entrada total instantánea a base 
Salida de señal grande 
Entrada no reactiva total a todas las 
terminales 
Entrada no reactiva instantánea total 
en todas las terminales 
Tensión de CC emisor-base en circuito 
abierto (potencial flotante) 
Tensión de CC colector-base con emisor 
abierto 
Tensión de CC colector-emisor:; 
Con base abierta 
Con determinada resistencia entre base 
y emisor 
Con base en cortocircuito a emisor 
Con determinada tensión entre base y 
emisor 
Con determinado circuito entre base y 
emisor 
Con determinada resistencia entre base 
y emisor 
Con base en cortocircuito a emisor 
Con determinada tensión entre base y 
emisor 
Con determinado circuito entre base 
y emisor 


- Tensión de CC emisor-base, con colector 


abierto 
Segunda ruptura 
Nivel de energía con polarización 
directa 
Nivel de energía con polarización 
inversa 
Capacidad de ciclos térmicos (número 
de ciclos) 


lono 


lero 


Icer 
Icas 


Icezv 


Icex 


* La corriente de fuga también se conoce co- 
mo corriente inversa o corriente de pérdida, 











ción indeseada de los estados de conduc- 
ción del dispositivo, Además de depender 
de la tensión, las corrientes de fuga 
también varían con la temperatura. Por 
consiguiente, en los datos técnicos sobre 
dispositivos de estado sólido, estas co- 
rrientes se especifican generalmente para 
condiciones particulares de tensión y tem- 
peratura. 


Regímenes de corriente directa 


Si la corriente de un dispositivo de 
estado sólido llega a ser suficientemente 
grande, la pastilla del semiconductor pue- 
de fundirse por las excesivas temperaturas 
de juntura resultantes. Sin embargo, los 
regímenes de corriente máxima no se 
basan por lo general en la capacidad de 
conducción de corriente de la pastilla del 
semiconductor. Estos regímenes están ba- 
sados comúnmente en la degradación de 
determinadas características de funciona- 
miento del dispositivo, cuando la densi- 
dad de corriente excede un valor crítico, 
o bien se basan en la corriente de fusión 
de un alambre de conexión interno. 

En aquellos dispositivos en los cuales 


DISIPACION ADMISIBLE 
PORCENTAJE DEL REGIMEN MAXIMO 


25 50 75 100 
TEM: 
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la corriente de fusión de los alambres de 
conexión internos no constituye un fac- 
tor limitativo, se emplean diferentes pará- 
metros como base para los regímenes de 
corriente de los distintos tipos de disposi- 
tivos. En los rectificadores de silicio y en 
los tiristores, el régimen de corriente 
máxima en estado de conducción se 
determina en base a la máxima disipación 
admisible de potencia directa. En los 
transistores de potencia, la ganancia de 
corriente se reduce significativamente con 
densidades de corriente elevadas. Por lo 
tanto, el régimen máximo de corriente 
directa se establece en base a un valor 
arbitrario de ganancia mínima aceptable. 


Regímenes de disipación 
de potencia 

En el material semiconductor de un 
dispositivo de estado sólido la potencia se 
disipa en forma de calor, el cual, si es 
excesivo, puede causar cambios irreversi- 
bles en la estructura del cristal o la fusión 
de la pastilla. Esta disipación es igual a la 
diferencia entre la potencia de entrada 
aplicada al dispositivo y la potencia entre- 


GRAFICO DE REDUCCION DE 
DISIPACION EN TRANSITORES 


o 
RATURA -C 


Figura 25. Gráfico que muestra el porcentaje máximo admisible de disipación máxima nominal en 
función de la temperatura. 


» 
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gada al circuito de carga. A causa de la 
sensibilidad que tienen los materiales se- 
miconductores a las variaciones de las 
condiciones térmicas, comúnmente se dan 
los máximos regímenes de disipación para 
condiciones de temperatura específicas. 

En muchos casos, los regímenes de 
disipación para los dispositivos de estado 
sólido se especifican para temperaturas 
ambiente, de la carcaza o de la brida de 
montaje, de hasta 25%C, Estos regímenes 
deben reducirse linealmente cuando los 
dispositivos operan a mayores temperatu- 
ras. La Fig. 25 muestra un gráfico típico 
de reducción de disipación de transistores 
de potencia que puede usarse para deter- 
minar los valores de disipación máxima 
admisible a determinadas temperaturas 
superiores a los 25%C, (Este gráfico sólo 
puede aplicarse a los transistores particu- 
lares para los que fue preparado.) El 
gráfico muestra el porcentaje admisible de 
los regímenes de disipación máxima en 
función de la temperatura ambiente o de 
la carcaza. Cada una de las curvas muestra 
una determinada temperatura de opera- 
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ción. Si un tipo particular de transistor 
tiene Otra temperatura de operación má- 
xima, se puede trazar una curva desde el 
punto A hasta el valor de temperatura 
deseado en el eje de las abscisas, como lo 
indican las líneas de trazo cortado del 
gráfico. 


Regímenes de temperatura 
de juntura 

La temperatura de los dispositivos de 
estado sólido debe ser cuidadosamente 
controlada, no sólo durante el funciona- 
miento sino también durante el almacena- 
miento. Por esta razón, los regímenes 
para estos dispositivos incluyen general- 
mente las temperaturas de almacenamien- 
to máxima y mínima, así como también 
las temperaturas de operación máximas. 
En el capítulo sobre “Factores Térmicos” 
y cuando se examina cada tipo particu- 
lar de dispositivo, se puede obtener infor- 
mación detallada sobre el efecto de las 
temperaturas de juntura excesivas en los 
dispositivos de estado sólido. 
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Encapsulado, Manipulación y 


Los dispositivos de estado sólido se 
están aplicando en una variedad cada vez 
mayor de equipos electrónicos en razón 
de sus altos niveles de confiabilidad y 
comportamiento. Sin embargo, es impres- 
cindible que los proyectistas de equipos 
tengan en cuenta las buenas prácticas de 
ingeniería en el uso de estos dispositivos 
con el fin de lograr el comportamiento 
deseado, 

Esta sección describe las cápsulas de 
los dispositivos, incluyendo también im- 
portantes recomendaciones sobre su mon- 
taje y manipuleo y las precauciones que 
deben observarse para asegurar los máxi- 
mos niveles de comportamiento de los 
dispositivos de estado sólido. (Las consi- 
deraciones especiales sobre el encapsula- 
do, manipulación y montaje de los módu- 
los híbridos son examinadas en el capítu- 
Le sobre “Circuitos de Potencia Híbri- 

Os””,) 


CONSIDERACIONES GENERALES 


El reducido tamaño de la mayoría de 
los productos de estado sólido brinda 
evidentes ventajas a los proyectistas de 
equipos electrónicos, Debe tenerse en 
cuenta, no obstante, que estos dispositi- 
vos compactos generalmente tienen una 
superficie de aislación relativamente 
prada entre los terminales adyacentes y 

cápsula metálica, Por consiguiente, 
cuando estos dispositivos son empleados 


Montaje 


en atmósferas húmedas o contaminadas, 
se debe proveer una protección adicional 
para impedir que se formen caminos de 
conducción a través de las superficies 
aislantes relativamente pequeñas. Se da 
información específica sobre capilaridad 
de tensión en la Norma N* 7 de JEDEC 
“Suggested Standard on Thyristors” 
(Norma recomendada sobre tiristores) y 
la norma N* RS282 de JEDEC “Stan- 
dards for Silicon Rectifier Diodes and 
Stacks” (Normas para diodos y rectifica- 
dores apilados de silicio). 


Las carcazas metálicas de algunos tran- 
sistores operan a la tensión de colector y 
algunos rectificadores y tiristores a la 
tensión de ánodo. Por lo tanto, se preverá 
la posibilidad de descargas eléctricas si las 
carcazas tienen tensiones apreciablemente 
superiores O inferiores al potencial de 
masa. En general, en cualquier aplicación 
en que los dispositivos operan con tensio- 
nes que pueden ser peligrosas, se deben 
tomar precauciones para evitar el contac- 
to directo con estos dispositivos. Los 
dispositivos no deben conectarse o des- 
conectarse de los circuitos cuando hay 
energía, puesto que las altas tensiones 
transistorias pueden dañar permanente- 
mente los dispositivos. 


Cuando se emplea soldadura por in- 
mersión en el conjunto de plaquetas 
impresas, la temperatura de la soldadura 
no excederá de 225 a 250% para un 
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período máximo de inmersión de 10 
segundos. Además, los terminales no se 
soldarán por inmersión demasiado cerca 
de la carcaza de la cápsula. La Fig. 26 
muestra los puntos más allá de los cuales 
no se debe extender la soldadura por 
inmersión en la cápsula DO-1 de un 
rectificador de silicio. 


PUNTO B 





Figura 26. Diagrama que muestra las áreas más 
allá de las cuales no se debe extender la 
soldadura por inmersión. 


CAPSULAS HERMETICAMENTE 
SELLADAS 


La Fig. 27 exhibe las fotografías de las 
cápsulas herméticas de los rectificadores, 
transistores de potencia y tiristores RCA. 
Más adelante se da información referente 
al manipuleo y montaje de los dispositi- 
vos de potencia. Sin embargo, antes de 
comenzar el armado del circuito se con- 
sultarán los capítulos de este Manual que 
tratan sobre cada tipo de dispositivo, el 
capítulo sobre “Factores Térmicos” y los 
datos técnicos del dispositivo que se va a 
Usar. 

En la siguiente exposición, la informa- 
ción corresponde a la cápsula y no al 
dispositivo, a menos que se indique lo 
contrario. En otras palabras, la descrip- 
ción sobre la manipulación y montaje de 
la cápsula TO-S abarca el montaje de los 
transistores, rectificadores de silicio y 
tiristores en cápsulas TO-5. 


Cápsulas con terminales flexibles 


Algunas cápsulas de los dispositivos de 
estado sólido tienen terminales flexibles, 
los cuales, comúnmente se sueldan a los 
elementos del circuito. En todas las ope- 
raciones de soldadura, los terminales no 
deben quedar tirantes, pudiéndose hacer 


un ángulo para impedir que los terminales 


sufran tensiones excesivas. También se 
evitará un calentamiento excesivo durante 





la Ln de soldadura para no causar 
posibles daños a los dispositivos, Parte del 
calor puede absorberse si se toma con 
pinzas el terminal flexible entre la carcaza 
y el punto de soldadura. 


Aunque los terminales flexibles pue- 
den doblarse casi de cualquier manera 
para adaptarlos a las necesidades de mon:- 
taje, no deben doblarse muchas veces. Se 
evitarán en particular los dobleces repeti- 
dos en el punto en que el terminal entra 
en la carcaza. Los terminales no son 
especialmente quebradizos en este punto, 
pero el borde agudo de la carcaza produce 
un radio de curvatura excesivamente pe- 
queño en un doblez hecho sobre la 
carcaza. Los dobleces repetidos con un 
pequeño radio de curvatura en un punto 
fijo producen fatiga y rotura de casi 
cualquier material. Por esta razón, los 
dobleces en ángulo recto deben hacerse 
por lo menos a 0,5 mm de la carcaza. Esta 
práctica evitará dobleces pronunciados y 
mantendrá una aislación eléctrica sufi- 
ciente entre las conexiones de los termi- 
nales y el cabezal. Se puede hacer un 
doblez seguro tomando el terminal con 
una pinza cerca de la carcaza y doblando 
luego la medida necesaria.con los dedos, 
como se ilustra en la Fig. 28. Cuando se 
deban doblar en una forma particular los 
terminales de varios dispositivos, resulta 
práctico usar un elemento doblador de 
terminales para asegurar que todos ellos 
sean doblados en la misma forma y en el 
lugar correcto la primera vez, de manera 
que no haya necesidad de hacer varios 
dobleces. 


Los transistores, tiristores y rectifi- 
cadores se montarán en disipadores tér- 
micos cuando deban operar con potencias 
elevadas. En el capítulo sobre “Factores 
Térmicos”? se examinan los métodos para 
seleccionar el disipador adecuado. El mé- 
todo de disipadores térmicos para las 
cápsulas JEDEC TO-5 y TO-S modificada 
permite lograr un contacto íntimo entre 
el disipador y por lo menos la mitad de la 
base del dispositivo opuesta a los termina- 
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Figura 27. Cápsulas herméticas típicas correspondientes a rectifica 
tiristores de RCA. 
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Figura 28. Método para doblar los terminales de 
una cápsula con terminales flexibles. 


les. La Fig. 29 suministra una variedad de 
maneras en que se puede satisfacer este 
requerimiento. Todas las cápsulas mostra- 
das se pueden montar mecánicamente en 
el disipador con cola o adhesivo epóxico; 
sin embargo, para los tiristores y rectifica- 
dores es preferible la soldadura. La unión 
por soldadura no sólo es permanente y 
más eficiente, sino que la resistencia 
térmica 0cs de la carcaza al disipador se 
mantendrá fácilmente por debajo de 1*C 
por watt en condiciones normales de 
soldadura. Se recomiendan las técnicas de 
soldadura por lotes en horno o en placa 
caliente en razón de sus costos reducidos. 
Los transistores no deben soldarse al 
disipador. 

La Fig. 29 (¡) muestra una combina-> 
ción de soporte alineador y material de 
soldadura 60-40. Si cada unidad es solda- 
da individualmente con un soldador de 
llama o eléctrico, la fuente de calor se 
mantendrá sobre el disipador, y la solda- 
dura sobre la unidad. El calor se aplicará 
sólo el tiempo necesario para permitir que 
la soldadura fluya libremente. 

La Fig. 30 da un método para montar 
la cápsula TO-1 de terminales flexibles, y 
la Fig. 31 ilustra dos métodos para asegu- 
rar un disipador a la cápsula DO-1, que 
tiene una brida-carcaza y terminal axil. La 
brida de la cápsula DO-1 también puede 
soldarse directamente al disipador, siem- 
pre que la temperatura de la brida duran- 
te la soldadura no exceda de 253*C para 
un período máximo de 10 segundos. Si se 
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exceden estos límites, el dispositivo sufri- 
rá daño permanente. 

Un buen método térmico para aislar la 
carcaza de una cápsula JEDEC TO-5 de 
un chasis metálico o plaqueta impresa 
consiste en utilizar una arandela de Óxido 
de berilio, como muestra la Fig. 32. 
(ADVERTENCIA: La trituración, pulve- 
rización o abrasión del óxido de berilio 
produce un polvo nocivo en caso de ser 
inhalado. Los restos de óxido de berilio se 
deben eliminar enterrándolos.) El uso de 
un compuesto de silicio con agregado de 
óxido de zinc entre la arandela y chasis, 
junto con una presión moderada ejercida 
desde la parte superior del dispositivo, 
ayuda a aumentar la conducción térmica. 
Otro método consiste en utilizar el disipa- 
dor de aletas, ilustrado en la Fig. 32. Esta 
clase de disipadores son especialmente 
adecuados cuando los dispositivos se 
montan sobre zócalos de Teflon* los 
cuales no proporcionan conducción tér- 
mica al chasis o a la plaqueta impresa. 


Cápsulas con aletas de montaje 


Las aletas de montaje de cápsulas 
como la TO-3 o TO-66 tipo JEDEC, 
frecuentemente cumplen la función de 
terminal de colector o ánodo. En estos 
casos, es muy importante que la aleta de 
montaje sea asegurada firmemente al disi- 
pador, el cual puede 'ser el chasis del 
equipo. Pero en ninguna circunstancia la 
aleta de montaje debe soldarse directa- 
mente al disipador o al chasis porque el 
calor producido en esta operación puede 
dañar permanentemente al dispositivo. 

Estos dispositivos pueden instalarse en 
zócalos que se obtienen en el comercio. 
Las conexiones eléctricas también se efec- 
tuarán mediante soldadura directa a las 
patitas terminales. Estas conexiones pue- 
den soldarse a las patitas cerca de los 
sellos de éstas, teniendo cuidado de disi- 
par el exceso de calor de los sellos; en 


* Marca registrada de E, 1, Dupont De Ne- 
mours 4 Co, 
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Figura 32. Disposiciones de montaje de los tran- 
sistores en cápsulas JEDEC TO-5. 


caso contrario, el calor de la operación de 
soldadura agrietará los sellos de las patitas 
y dañará el dispositivo. 

Durante la operación, la 1i2mperatura 
de la aleta de montaje es superior a la 
temperatura ambiente en una magnitud 
que depende del disipador utilizado. El : 
disipador debe proveer suficiente conduc- 
ción térmica al medio ambiente, con el 
fin de asegurar que la temperatura de la 
aleta no se eleve por encima del valor 
nominal. El disipador o el chasis pueden - 
conectarse a la alimentación positiva O 
negativa. 

En numerosas aplicaciones, el chasis es 
conectado al borne de alimentación de 
tensión. Si no se dispone de la ferretería 
recomendada para el montaje, ilustrada 
en los datos técnicos de cada dispositivo 
de estado sólido, se utilizará un aislador 
de aluminio anodizado con alta conducti- 
vidad térmica o bien un aislador de mica 
entre la aleta de montaje y el chasis. Si se 
requiere una arandela aislante de alumi- 
nio, ésta debe taladrarse O agujerearse 
para obtener los dos orificios por donde 
pasarán los terminales, Luego se fiin] 
las robabas y yo a arandela, P 
wegurar que la car alabar Ú An q no 


1d 






nod 
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se destruya durante el montaje, es necesa- 
rio quitar las rebabas de los orificios del 
chasis. | 

Es también importante usar un buje 
aislante, que puede ser de nailon con 
relleno de vidrio, colocado entre cada 
erno de montaje y chasis y destinado a 
mpedir cortocircuitos. Sin embargo, este 
hule aislante no debe contraerse o ablan- 
darse con las temperaturas de operación 
que reciba. De lo contrario, la resistencia 
térmica en la superficie de contacto entre 
In cápsula y el disipador aumentaría como 
resultado de la disminución de presión. 

La Fig. 33 muestra los métodos para 
montar las cápsulas con aletas. Se usará 
rusa siliconada con relleno de óxido de 
cinc entre el dispositivo y el disipador 
pura eliminar los huecos superficiales y 
ayudar a conducir el calor a través de la 
wuperficie de contacto. Aunque la cola y 
el adhesivo epóxico proporcionan una 
buena unión, puede haber una cantidad 
mpnificativa de resistencia térmica en la 
muperficie de contacto. Para reducir al 
mínimo a esta resistencia, se utilizará un 
material adhesivo con baja resistencia 
térmica, como el Hysol* Epoxy Patch 
Material N*6C o el Wakefield* Delta 
Mond N* 152 o sus equivalentes. 


Cápsulas con perno 


Algunos dispositivos de estado sólido 
de alta potencia vienen encerrados en 
vápwulas con perno, como la TO-48 o 
10:60, ilustradas en la Fig. 27. La cone- 
xión de estas cápsulas al chasis o al 
disipador se hará en la superficie plana del 
transistor perpendicular al perno roscado. 

be proveerse una gran superficie de 
acoplamiento para evitar puntos calientes 
y pronunciada caída térmica. El orificio 
pura el perno tendrá el diámetro justo 
pura ol paso del perno, sin rebabas o 
ariutan, Como se mencionó al tratarse el 
uso de cápsulas con aletas, el uso de grasa 


ear ra 


wmmnolhusetia, respectivamente, 
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siliconada con relleno de óxido de cinc 
entre el dispositivo y el disipador elimina 
los huecos superficiales, impide el aumen- 
to de la aislación debido a oxidación y 
contribuye a conducir el calor a través de 
la superficie de contacto. La cápsula se 
atornillará directamente en el disipador o 
se asegurará con una tuerca. En cualquie- 
ra de los casos, procédase con cuidado 
para no aplicar demasiada presión ya 
que puede dañarse la juntura dél semi- 
conductor, Las limitaciones máximas se 
dan en los datos técnicos de cada disposi- 
tivo en particular. (ADVERTENCIA: se 
empleará cable flexible trenzado para 
todas las conexiones que van a los termi- 
nales que se extienden a través de los 
sellos de vidrio, tanto en las cápsulas con 
perno como en las de ajuste a presión. La 
torsión excesiva aplicada a estos termina- 
les dañaría los sellos y causaría una 
pérdida de hermeticidad en la cápsula. 
Por lo tanto, estos terminales no se 
doblarán en ningún caso.) 

Aunque los pernos están hechos de 
cobre relativamente blando para proveer 
elevada conductividad térmica, no debe 
confiarse en que las roscas proporcionen 
buena superficie de acoplamiento. La 
verdadera transferencia de calor tendrá 
lugar sobre el lado inferior de la parte 
hexagonal de la cápsula. La Fig. 34 mues- 
tra las disposiciones sugeridas para el 
montaje de las cápsulas con perno, del 
tipo para altas corrientes. Los componen- 
tes para el montaje del tipo" ilustrado se 
proveen con cada cápsula. Con estos 
componentes, el aumento de resistencia 
térmica 0c—s de la carcaza a la superficie 
del disipador puede mantenerse en sólo 
0,19C por watt. 

Cápsulas de ajuste a presión 

Las cápsulas de ajuste a presión se 
utilizan para ciertos tipos de tiristores. El 
montaje depende de un ajuste forzado 
entre la carcaza del tiristor y el disipador. 
A medida que el tiristor es forzado dentro 
del orificio del disipador, el metal de éste 
penetra dentro de las ranuras del fresado 
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de la carcaza del tiristor. El íntimo 
contacto que se produce entre el disipa- 
dor y la carcaza asegura reducidas resis- 
tencias térmicas. 
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El método de montaje recomendado, 
ilustrado en la Fig. 35, muestra las dimen- 
siones del fresado para ajuste a presión y 
del orificio del disipador. Si se mantienun 
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Figura 34. Disposiciones de montaje para las cápsulas con perno para corrientes superiores. 
(Continuación de pág, anterior) 
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Figura 35. Método de montaje aconsejado para 
las cápsulas de ajuste a presión. 


estas dimensiones, un ajuste forzado má- 
ximo de 0,21 mm permitirá un ajuste a 
presión por debajo de la fuerza de inser- 
ción máxima admisible de 360 kg. Un 
ligero bisel en el orificio del disipador 
ayudará a centrar y guiar correctamente a 
la cápsula en el disipador. La herramienta 
de inserción debe ser un eje hueco con un 


diámetro interior de 9,65 + 0,25 mm y un 


diámetro exterior de 12,7 mm. Estas di- 
mensiones proporcionan suficiente espa- 
cio libre para los terminales y aseguran 
que no se palique fuerza directa al sello 
de vidrio del tiristor. (Ver la Advertencia 
en la sección sobre “Cápsulas con per- 
no”. | 

La cápsula de ajuste a presión no tiene 
una sóla disposición de montaje; se han 
empleado con éxito la soldadura directa y 
los adhesivos epóxicos. Las carcazas para 
ajuste a presión vienen estañadas para 
facilitar la soldadura directa al disipador. 
Se usará soldadura 60-40 y el calor debe 
aplicarse sólo el tiempo necesario para 
permitir que la soldadura fluya libremen- 
te, 


CAPSULAS DE PLASTICO MOLDEADO 


Los transistores de potencia y tiristo- 
res (RCS y triacs) de RCA encerrados en 
cápsulas de plástico siliconado moldeado 
vienen en una amplia gama de regímenes 
de disipación de potencia y formas de 
cápsulas. 

Los dos tipos más comunes de cápsulas 
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de plástico moldeado incluyen las cápsu- 


las Versawatt, para aplicaciones de media- 
na potencia, y las cápsulas de plástico 
para alta potencia, las cuales están espe- 
cialmente diseñadas para usarse en nume- 
rosas aplicaciones. Cada tipo básico ofre- 
ce varias disposiciones diferentes de los 
terminales y el usuario puede seleccionar 
la disposición que mejor se adapte a su 
caso particular. Recientemente ha apare- 
cido un tercer tipo de cápsula, la TO-5 de 
lástico, la cual se muestra en la Fig. 36. 
$ terminales de esta cápsula son simila- 
res en todos los aspectos a los de la 
cápsula TO-S común, pudiendo reempla- 
¿nr a ésta en la mayoría de los zócalos. 





H-1642 


Figura 36, Fotografía de la cápsula plástica TO-5. 


La Fig. 37 (a) hasta 37 (c) muestra las 
opelones que existen actualmente para los 
dispositivos en cápsulas RCA Versawatt. 
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La versión TO-220AB tipo JEDEC con 
terminales alineados, ilustrada en la Fig. 
37 (a), representa el estilo básico. Los 
terminales de esta configuración se pue- 
den doblar para satisfacer una gran varie- 
dad de requerimientos específicos de 
montaje. Las Figs. 37 (b) y 38 muestran 
una configuración que permite que la 
cápsula Versawatt pueda ser montada en 
una plaqueta impresa con una retícula de 
2,54 mm y una separación mínima entre 
terminales de 5,08 mm. L: Fig. 37 (c) da 
una versión TO-220AA tipo JEDEC de la 
cápsula Versawatt. Las dimensiones de 
este tipo de cápsula de transistor permi- 
ten reemplazar a la cápsula JEDEC TO-66 
en un zócalo comercial o plaqueta impre- 
sa sin necesidad de adaptaciones; sin 
embargo, la disposición de las patitas en 
los tiristores que vienen en las cápsulas 
TO-220AA difiere de las de los tiristores 
contenidos en las cápsulas TO-66, de 
manera que se requieren algunos cambios 
de ferretería para efectuar un reemplazo. 
La cápsula TO-220AA Versawatt tam- 
bién puede obtenerse con un disipador - 
integral. | 


Figura 38. Método de doblado de los termina- 

les de un transistor VERSAWATT para su co- 

nexión a plaquetas de circuito impreso y para 

atenuar las fuerzas ejercidas sobre los terminales 
en ciertos tipos de montaje. 





(a) versión JEDEC N” TO-220AB con 
r sobre plaquetas impresas; (c) yen 
EDEC 








Pu 


| 
| 
l 
| 





(a) (b) 


Figura 39. Cápsulas plásticas de transistores 
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RCA para alta potencia: 





UEFA : vray” en ES, y 


— Blroultos de Potoncla RCA 





a y 


(c) 


(a) versión JEDEC 


N% TO-219AB que representa la configuración básica; e Pe e Sd JEDEC N* TO-219AA di ue puede 


usarse como reemplazo de las cápsulas metálicas 


TO-3 en zócalos JEDEC TO-3; 


(c) configuración diseñada para montar DES Sc iduolas impresas. 


Las cápsulas RCA de plástico mol- 
deado para alta potencia también se 
proveen en diferentes configuraciones pa- 
ra facilitar su aplicación. La cápsula 
TO-219AB tipo JEDEC, ilustrada en la 
Fig. 39(a), constituye la cápsula de plásti- 
co básica para alta potencia. Mediante el 
aditamento de una abrazadera NR193B 
en su parte superior, la cápsula 
TO-219AA puede usarse como reemplazo 
directo de la cápsula TO-3 JEDEC hermé- 
ticamente sellada. (La abrazadera 
NR193B se muestra en la Fig. 43(b), 
correspondiente al párrafo “Montaje” de 
este capítulo.) La cápsula de plástico 
RCA para alta potencia también viene 
con un terminal asegurado al cabezal de la 
carcaza, según la Fig. 39(c). Esta cápsula 
con tres terminales está diseñada para su 
montaje en plaquetas impresas. 


Técnicas para doblar los terminales 


Las cápsulas plásticas RCA Versawatt 
son sólidas y versátiles, dentro de los 
límites de las normas comúnmente acep- 
tadas para esta clase de dispositivos. 
Aunque estas cápsulas versátiles se pres- 
tan a numerosas disposiciones, resulta 
sumamente impracticable la provisión de 
una amplia variedad de configuraciones 
de terminales para adaptarlos a las necesi- 
dades específicas de múltiples y diferen- 
tes montajes. Sin embargo, los terminales 
alineados de la cápsula Versawatt pueden 
disponerse en formas particulares, siem- 


pre que no sean retorcidos o doblados 
indiscriminadamente. Aunque se pueden 
dar distintas formas a estos terminales, 
ellos no son flexibles en sentido general, 
ni tampoco son suficientemente rígidos 
para retorcerlos de cualquier manera. 
Antes de tratar de doblar los termina- 
les alineados de una cápsula para satisfa- 
cer los requerimientos de una aplicación 
particular, se determinará la forma desea- 
da para los terminales, debiéndose diseñar 
y construir un dispositivo doblador de 
terminales. El uso de un dispositivo co- 
rrectamente diseñado para esta operación 
elimina la necesidad de repetir muchas 
veces los dobleces de terminales. Cuando 
no resulte práctico el uso de un dispositi- 
vo especial, se usará una pinza de puntas 
largas. La pinza debe sostener el terminal 
firmemente entre el punto del doblez y la 
carcaza, pero sin tocar a ésta. La Fig. 40 
ilustra el uso de pinzas de puntas largas 
para doblar los terminales. La Fig. 40(a) 
muestra la técnica que debe evitarse y la 
Fig. 40(b) exhibe el método correcto. 
Cuando es necesario doblar los termi- 
nales alineados de una cápsula plástica, ya 
sea usando una pinza o un instrumento 
especial, se observarán las siguientes pre- 


cauciones para no causar daños internos 


al dispositivo: 

1, Apretar el terminal entre el punto 
del doblez y la carcaza plástica para 
impedir los movimientos relativos entre el 
terminal y la carcaza. 












MY IM 


doblez se hace en el 
sólo la 


4 4, Cuando el 

o del terminal, se doblará 

e angosta de ésto, 

3, Cuando el doblez se va a hacer en el 

po aro al de los terminales, 
lo hará a una distancia mínima de 

1,2 mm de la carcaza plástica. 

4. El radio del doblez no será inferior 
al 6mm. ' 

$. Debe evitarse doblar repetidas veces 

los terminales. 

Los terminales alineados de la cápsula 

10.220AB Versawatt no están diseña- 
para soportar una tracción axil 
excesiva. Si se ejerce en esta dirección una 
fuerza superior a 1,8 Kg, el dispositivo 
de dañarse permanentemente. Si la 
sposición del montaje tiende a imponer 
tensiones axiles en los terminales, debe 
idearse un método para reducirlas. La 
Fig. 38 ilustra un método aceptable para 
doblar los terminales, que permite reducir 
estas tensiones. 

Los terminales pueden retorcerse siem- 
re que sean sujetados firmemente entre 
a carcaza plástica y el punto de retorci- 

miento. También se admite la soldadura 
de los terminales: sin embargo, la tempe- 
ratura de soldadura no debe superar los 
275%C y debe aplicarse durante no más de 





INCORRECTO 


EL TERMINAL NO ESTA SUJETO ENTRE 
EL PUNTO DE DOBLEZ Y LA CARCAZA 
PLASTICA 


(a) 


5 segundos a una distancia mayor de 
3 mm con respecto a la carcaza plástica. 
Cuando no se utilizan alambres para las 
conexiones, debe evitarse que el movi- 
miento del alambre provoque movi- 
mientos del terminal en las uniones entre 
el terminal y el plástico. 

Los terminales de las cápsulas RCA de 
plástico moldeado para alta potencia no 
están diseñados para ser reformados. No 
obstante, se permite el simple doblez de 
los terminales para cambiarlos de una 
disposición vertical a una disposición ho- 
rizontal, o viceversa. El doblez de los 
terminales en esta forma debe limitarse a 
tres dobleces de 90 grados; se evitarán por 
lo tanto, los dobleces repetidos. Los 
métodos para doblar los terminales de la 
cápsula plástica TO-5 ya han sido exami- 
nados en este capítulo, en el párrafo 
“Cápsulas con terminales flexibles”. 


Montaje 

La Fig. 41 muestra las disposiciones de 
montaje y la ferretería recomendada para 
los dispositivos Versawatt. La arandela 
rectangular (NR231A), representada en la 
Fig. 41(a), está diseñada para reducir al 
mínimo la distorsión de la aleta de 
montaje cuando el dispositivo es asegura- 





CORRECTO 


(b) 


Figura 40. Empleo de pinzas de puntas largas para doblar los terminales: (a) método incorrecto; 
(bh) método correcto. 
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DISIPADOR EL DISPOSITIVO 
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IMPRESO 


495334-7 

BUJE AISLANTE 
DIAMET. INTERNO 
Ñ =0,156 (4,00) 

DIAMET. DEL REBORDE 
=0,250 (6,40) MAX. 
ESPES. DEL REBORDE 

UN ARAND, METALICA (5) ii ol parias 
l ARAND. DE FIJACION (3 
| TUERCA HEXAG. $7 NO SE PROVEEN CON 


E - EL DISPOSITIVO 
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| SOLDAR é 


es 
TUERCA HEXAG. 7 (d) 


MN DIMENSIONES EN PULG. Y MM, 
| VALORES EN MM, ENTRE PARENTESIS 


IO (c) 


Figura 41. Disposiciones de montaje recomendadas ferratería aconsejada para usar con los + 
dispositivos VERSAWA 





Encapsulado, Manipulación y Montaje 


do a un disipador. La distorsión excesiva 
de la aleta puede averiar el dispositivo. La 
arandela es particularmente importante 
cuando el tamaño del orificio de montaje 
es superior a 3,5'mm (6-32 de espacio 
libre). Para alojar los bujes aislantes son 
necesarios orificios más grandes; sin em- 
bargo, los orificios deben tener el tamaño 
justo para dejar pasar los elementos de 
fijación y en ningún caso tendrán un 
diámetro superior a 6,35 mm. La aleta 
también puede deformarse si se aplica 
cupla excesiva durante el montaje, reco- 
mendándose una cupla máxima de 
9,2 kg/cm. La herramienta utilizada para 
introducir el tornillo de montaje nunca se 
pondrá en contacto con el cuerpo plástico 
durante la operación de atornillado. Este 
contacto puede causar daños en el cuerpo 
plástico y en las conexiones internas. Un 
método excelente para evitar este proble- 
ma consiste en usar un espaciador o 
combinación de espaciador y buje aislante 
que eleve la cabeza del tornillo o la tuerca 
por encima de la superficie superior del 
cuerpo plástico, según la Fig. 42. Los 
materiales recomendados para estos bujes 
son el dialftalato, el nailon con agregado 
de fibra de vidrio o el policarbonato con 
Meno de fibra de vidrio. Debe evitarse 
el nailon sin agregado. 

La modificación de la aleta también 
puede deformarse y no se intentará esa 
operación. La aleta no debe soldarse al 
Mbador con soldadura de plomo-estaño, 
yu que el calor requerido para este tipo de 
soldadura elevará excesivamente la tempe- 
ratura de la juntura del dispositivo. 

Los dispositivos TO-220AA pueden 
montarse en zócalos TO-66, existentes en 
el comercio, tales como el zócalo N? 
WIS.4 de la UID Electronics Corp. o 
equivalente, Para efectuar pruebas, la 
cápsula de terminales alineados 
1O-220AB puede montarse en un zócalo 
Jotron N” CD74-104 o equivalente. Inde- 
pendientemente del método de montaje, 
se tomarán las siguientes precauciones: 

1, Usar ferretería apropiada. 


Ud 
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TORNILLO 4-40 


CABEZAL DEL 
TRANSITOR 


AISLADOR 





DISIPADOR 


NO SE PROVEEN CON 


$ —==3 EL DISPOSITIVO 


Figura 42. Empleo de un espaciador (buje con 
reborde) para evitar daños a la cápsula plástica 
durante el montaje. 


2. Asegurar siempre los dispositivos al 


disipador antes de soldar los terminales a 
los bornes fijos. z 

3. No dejar nunca que la herramienta 
de montaje entre en contacto con la 
carcaza plástica. 

4. No exceder nunca una cupla de 
9,2 kg/cm. 

5. No sobredimensionar los orificios 
de montaje. 

6. Proveer medios para disminuir la 
tensión en los terminales cuando exista la 
posibilidad de que éstos experimenten 
esfuerzos axiles. 

7. Utilizar bujes aislantes hechos de 
materiales que no tengan problemas de 
deformación por calor. Estos bujes deben 
estar fabricados con dialftalato, o con 
nailon o policarbonato con el agregado de 
fibra de vidrio. 

La Fig. 43 muestra la ferretería y las 
disposiciones de montaje aconsejadas para 
los dispositivos RCA de plástico moldea- 
do para alta potencia. Estos tipos pueden 
montarse directamente en un zócalo simi- 
lar al ilustrado en la Fig. 43(b), o bien se 
dispondrán en un zócalo TO-3 común con 
la abrazadera NR193B, Las precauciones 
indicadas para las cápsulas Versawatt tam- 
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2 TUERCAS HEXAG. 
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Aunque se proveen los bujes alslantes (495334-8) no son necesarios 
cuando el transistor es montado en un zócalo, 


| | 2 TORNILLOS AUTORROS- ¡A 
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CON EL DISPOSITIVO 
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Circuitos de Potencia RCA 


2 TORNILLOS 4-40 
NO SE PROVEEN CON 
EL DISPOSITIVO 


NR193B 
ABRAZADERA 


495320 
AISLADOR DE MICA 


DISIPADOR 


495334.7 


2 BUJES AISLANTES 
DIAMET. INTERNO 
=0,156 (4,00) 

DIAMET, DEL REBORODE 
=0,250 (6,40) MAX 
ESPES, DEL REBORDE 
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NO SE PROVEEN CON 
EL DISPOSITIVO 


(b) 


2 TORNILLOS 4-40 
NO SE PROVEEN CON 
EL DISPOSITIVO 


2 ARÁND. METALICAS 


DF114B 
AISLADOR DE MICA 


po 
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DIAMET. INTERNO 
=0,130 (3,30) 

DIAMET. DEL REBORDE 
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ESPES. DEL REBORDE 
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NO SE PROVEEN CON 
EL DISPOSITIVO 


(d) 






Figura 43, Ferretería y disposicio 
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bién deben observarse para el montaje de 
las cápsulas de plástico TO-5, 


Limpieza posterior al montaje 


Existe una amplia variedad de solven- 
tes para desengrasar y eliminar el funden- 
te del dispositivo y la plaqueta impresa 
después de que el dispositivo ha sido 
montado. El método común consiste en 


sumergir la plaqueta en un baño de 


solvente durante un tiempo determinado. 
Pero desde el punto de vista de la 
confiabilidad, es muy importante que el 
solvente, junto con otros productos quí- 
micos para limpieza de soldadura, no 
afecten la vida del dispositivo. Esta consi- 
deración se aplica tanto a los dispositivos 
no herméticos como a los de plástico 
moldeado. 

Resultá poco práctico, naturalmente, 
evaluar el efecto que producen a largo 
plazo en la vida del dispositivo todos los 
solventes para limpieza, los cuales se 
venden con diferentes marcas comerciales 
y numerosos aditivos. Los solventes clora- 
dos, la nafta y otros hidrocarburos hacen 
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que el encapsulante interno se hinche y 
dañe al transistor. Los alcoholes son 
solventes aceptables y recomendables pa- 
ra eliminar el fundente, siempre que sea 
posible. A continuación se citan algunos 
alcoholes adecuados: metanol, etanol, iso- 
propanol y mezclas de los alcoholes pre- 
cedentes. 

Cuando preocupen aspectos tales co- 
mo la inflamabilidad del solvente, se 
pueden usar mezclas de freón y alcohol, si 
la exposición es limitada. Los solventes 
citados más abajo son seguros cuando se 
utilizan para operaciones normales de 
eliminación de fundente, pero debe pro- 
cederse con cuidado en el procedimiento 
de limpieza: freón TE, freón TE-35 y 
freón TP-35 (freón PC). 

Estos solventes pueden usarse durante 
un máximo de 4 horas a 25%C o durante 
un máximo de 1 hora a 50*C. 

También debe tenerse cuidado en la 
selección de los fundentes para la solda- 
dura de los terminales. Son recomenda- 
bles los fundentes de resina O resina 
activada, no así los fundentes orgánicos. 
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Factores Térmicos 


La disipación de potencia máxima 
admisible en un dispositivo de estado 
sólido está limitada por la temperatura de 
la pastilla del semiconductor (es decir, la 
temperatura de la juntura). Un factor 
importante que asegura que la tempera- 
tura de la juntura permanezca por debajo 
de valor máximo especificado es la apti- 
tud del circuito térmico asociado para 
conducir el calor fuera del dispositivo. Por 
esta razón, los dispositivos de estado 
sólido deben montarse sobre una buena 
base térmica (generalmente cobre), de- 
biéndose proveer los medios para la efi- 
ciente transferencia de calor desde esta 
base al medio ambiente. ' 

Cuando un dispositivo de estado sólido 
se monta en el aire libre, sin un disipador 
térmico, el circuito térmico en estado 
constante es definido por la resistencia 
térmica entre la juntura y el aire libre, 
resistencia que figura en los datos técni- 
cos del dispositivo. Las consideraciones 
térmicas requieren que haya una circula- 
ción libre de aire alrededor del dispositivo 
y que la disipación de potencia se man- 
tenga por debajo del valor que haría 
elevar la temperatura de la juntura más 
allá del régimen máximo. Sin embargo, 
cuando el dispositivo se monta sobre un 
disipador, se asegurará que todas las 
partes del circuito térmico sean considera- 
das. 

Los dispositivos de estado sólido pue: 
den también ser afectados adversamente 


por las variaciones de temperatura que se 
originan a raíz de cambios en la disipa- 
ción de potencia durante el funciona- 
miento o por cambios en la temperatura . 
del medio ambiente. Estas variaciones de 
temperatura producen esfuerzos mecáni- 
cos cíclicos en la superficie de contacto 
de la pastilla del semiconductor y la base 
de cobre a la cual está asegurada la 
pastilla, lo cual se debe a los diferentes 
coeficientes de dilatación térmica de estos 
materiales. Esos esfuerzos cíclicos induci- 
dos térmicamente pueden llegar a provo- 
car un tipo de falla por desgaste conocida 
como fatiga térmica. 

En este capítulo se definen las impe- 
dancias térmicas que comprende el circui- 
to térmico básico de un dispositivo de 
estado sólido, se describe el uso y las 
ventajas de los disipadores externos y se 
analizan los efectos producidos por los 
esfuerzos térmicos cíclicos. Los principios 
básicos explicados son aplicables general- 
mente a todos los dispositivos de potencia 
de estado sólido, independientemente del 
tipo particular de dispositivo dado en los 
ejemplos. 


IMPEDANCIA TERMICA 
Cuando circula corriente a través de un 
dispositivo de estado sólido, se disipa 
potencia en la pastilla del semiconductor, 


la que es al producto de la tensión 
e hay Pa la juntura y la 
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Factores Térmicos 


corriente que la cruza. Como resultado de 
ello, se produce un aumento de tempera- 
tura en la pastilla. La magnitud de este 
aumento depende del nivel de potencia y 
de la rapidez con que el calor escapa de la 
juntura a la atmósfera ambiente a través 
de la carcaza. La rapidez de eliminación 
del calor depende principalmente de la 
resistencia térmica y de la capacitancia de 
los materiales del dispositivo. La tempera- 
tura de la pastilla se eleva hasta que la 
cantidad de calor generado por la disipa- 
ción de potencia es igual a la cantidad de 
enlor que se desprende de la juntura; es 
decir, hasta que se ha establecido el 
equilibrio térmico. 

La resistencia térmica puede com- 
pararse con la resistencia eléctrica. Así 
vomo la resistencia eléctrica es la medida 
en que un material se opone a la circula- 
vión de electricidad, del mismo modo la 
resistencia térmica es la medida en que un 


material se opone a la circulación del. 


enlor, Un material que tiene baja resisten- 
cla térmica significa que es un buen 
conductor térmico. En general, los mate- 
rales que son buenos conductores eléctri- 
vos también son buenos conductores tér- 
térmicos y viceversa. 

Los métodos para calcular los disposi- 
tivos de potencia de estado sólido en 
condiciones de estado constante se dedu- 
ven con la siguiente definición de resisten- 
ela térmica: la resistencia térmica de un 
dispositivo de estado sólido es la relación 
entro la caída de temperatura y el calor 
o por la disipación de potencia 
nterna en condiciones de estado constan- 
tes la caída de temperatura se mide entre 
ln región de la generación de calor y algún 
punto de referencia. 

La resistencia térmica total de un 
dispositivo armado se expresa general- 
mente como la elevación de la tempera- 
tura de Vai por encima de la tempera- 
tura de la carcaza por unidad de poónda 
disipada en el dispositivo, Esta informa: 
vlón, junto con el rógimen de máxima 


+ pj fc de juntura, permite al usua- 
eterminar el nivel de potencia máxi: 


] Ho 


d9- 


mo con el que el dispositivo puede ser 
operado sin riesgos, para una determinada 
temperatura de carcaza. Restando la tem- 
peratura de la carcaza de la temperatura 
máxima de juntura se obtiene el aumento 
de temperatura interna admisible. Si este 
valor se divide por la resistencia térmica 
específica del dispositivo, se determina la 
disipación de potencia máxima admisible. 

Debe hacerse notar que la resistencia 
térmica se define para condiciones de 
estado constante. Si se supone una tempe- 
ratura uniforme en toda la juntura del 
semiconductor, es posible determinar la 
disipación de potencia requerida para 
elevar la temperatura de la juntura a un 
valor predeterminado, compatible con un 
funcionamiento confiable. Sin embargo, 
en condiciones de cargas intermitentes O 
de conmutación, dicho cálculo es innece- 
sariamente conservador y costoso. Para 
tales condiciones, también se debe consi- 
derar el efecto de la capacitancia térmica. 


Relaciones básicas de la 
impedancia térmica 


La temperatura de la pastilla del semi- 
conductor (es decir, la temperatura de 
juntura T,) de un dispositivo de estado 
sólido está relacionada con las temperatu- 
ras de los demás elementos que la rodean 
mediante relaciones matemáticas similares 
a las que definen las propiedades de un 
circuito eléctrico que contiene resistencia 
y capacitancia. Es conveniente, por lo 
tanto, describir las propiedades térmicas 
de un dispositivo de estado sólido en 
términos de impedancia térmica, resisten- - 
cia térmica y capacitancia térmica. 

La Fig. 44 muestra una capa de mate- 
rial conductor que tiene una sección 
transversal constante A, un espesor d y 
una conduttividad térmica K. (La con- 
ductividad térmica K es una propiedad 
básica del material propiamente dicho y 
es independiente de la geometría.) Si la 
superficie $, se mantiene a una tempera- 
tura T, y la superficie S¿ a una tempera: 
tura mayor Ty, circula una cantidad dada 
de calor O a través de la capa en un 
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Figura 44. Diagrama de una capa de material 
térmicamente conductor. 


tiempo t. La rapidez de la circulación de 
calor P a través de.la capa se expresa por 
la siguiente relación: 
P=0Qt (1) 
La conductancia térmica Gr de la capa 
puede determinarse en base a las dimen- 
siones físicas de la capa y la conductivi- 
dad térmica del material de la capa en la 
siguiente forma: 
Gr =KA/d (2) 


La resistencia térmica e es la recíproca de 
la conductividad térmica Gr y, por lo 
tanto, está dada por: 

o =d/KA (3) 


La resistencia térmica de la capa puede 
medirse experimentalmente determi- 
nando la rapidez de la circulación de calor 
(P = Q/t) y la diferencia entre la tempera- 
tura T, y T,. La ecuación siguiente 
define la resistencia térmica, expresada en 
grados C por watt, en términos de estas 
cantidades: 


0 =(Tz — T,)/P (4) 


La capacitancia térmica Cry de una 
muestra dada es igual al producto del 
calor específico H del material usado en 
la muestra y la masa M de la muestra: 


Cy = HM (5) 


La capacitancia térmica puede definirse 
como la cantidad de calor absorbido por 
una muestra cuando su temperatura se 
eleva 1%C, Por lo tanto, si una muestra 
dada absorbe una cantidad de calor Q 
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cuando su temperatura aumenta de T, a 
T», la capacitancia térmica de la muestra, 
expresada en watt-segundos por grado C, 
se determina en base a la siguiente ecua- 
ción: 
Cr =QM(T2 —T1) (6) 
Aunque tanto la resistencia térmica 
como la capacitancia térmica varían con 
la temperatura, la variación en la mayoría 
de los materiales, a través de todo el 
rango de funcionamiento de la mayor 
parte de los dispositivos de estado sólido, 
es suficientemente pequeña para ser des- 
preciada generalmente en los cálculos 
térmicos. 


Impedancia térmica entre 
juntura y carcaza 
Las propiedades térmicas de un dispo- 
sitivo pueden representarse por un circui- 
to eléctrico análogo, tal como el que se 
muestra en la Fig. 45, el cual se compone 
de un generador de corriente conectado a 
una serie de resistores que tienen capaci- 


R| Ra R3 Ra 





Figura 45. Circuito eléctrico análogo usado para 
describir las propiedades térmicas de un disposi- 
tivo de estado sólido. 


tancia a masa distribuída en toda su 
longitud. La potencia P disipada dentro 
del cristal de un dispositivo de estado 
sólido produce una circulación de calor 
desde el cristal hacia el exterior. Esta 
circulación de calor (potencia P disipada 
en calorías por segundo o en watts) en un 
dispositivo de estado sólido es análoga a 
la circulación de carga (corriente eléctrica 
I en coulombs por segundo o amperes) en 
tal circuito. Las resistencias térmicas y las 
capacitancias térmicas del dispositivo son 
análogas a las resistencias y capacitancias 
eléctricas mostradas en el circuito, La 
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diferencia de potencial o tensión entre 
dos puntos cualesquiera del circuito aná- 
logo es similar a la diferencia de tempera- 
tura entre los dos puntos correspondien- 
tes del dispositivo que representa. La 
Tabla 1 da la relación entre algunas 
magnitudes eléctricas y sus correspon- 
dientes magnitudes térmicas. 

La impedancia térmica Zrr, al igual que 
la impedancia eléctrica Z, es una variable 
compleja debido a la dependencia con el 
tiempo asociada a la capacitancia térmica 


En el circuito eléctrico, análogo al 
térmico (Fig. 45), las resistencias térmicas 
más cercanas a la fuente de calor son 


grandes porque la sección transversal del 
elemento semiconductor es pequeña (to- 
do el calor generado circula a través de 
una superficie pequeña). Como se mues- 
tra en la Ec. (3), la resistencia térmica 
varía inversamente al área de la sección 
transversal. En general, las resistencias 
térmicas se van haciendo progresivamente 
nás pequeñas a medida que aumenta la 
distancia desde el elemento semiconduc- 
OE 


Tabla 1! — Comparación de algunas 
magnitudes eléctricas y sus co- 
rrespondientes magnitudes térmicas 


Magnitud eléctrica Magnitud térmica 


Generador de Generador de calor 
corriente (cristal semiconductor) 


Resistencia térmica 
0(*C/watt) 


Resistencia R 
(ohms o volts/ 
ampera) 


Capacitancia € Capacitancia térmica 


(lampere-segundo/ (Cr watt-segundo/ 
WA] ec) 

Diferencia de Diferencia de 
potencial V, —V, temperatura 
(volts) T, -T, (*C) 

Potencial suporior Temperatura superior 
al de masa a la del ambiente 
V=V¿ (volta) T=TA (C) 

Corriente 1 Disipación do 
lampores) potencia P (watts) 

Impedancia 2 Impedancia tórmica 
(volts/ampare) 2 C/ watt) 
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La Ec. (5) indica que la capacitancia 
térmica varía directamente con la masa y 
el calor específico. Por lo tanto, la peque- 
fía masa del elemento semiconductor de 
un: dispositivo hace que la capacitancia 
térmica sea más pequeña en la fuente de 
calor y aumente progresivamente a me- 
dida que aumenta la distancia desde la 
fuente de calor. La capacitancia térmica 
final en la serie debe considerarse como 
una capacitancia infinita, la cual es eléc- 
tricamente la misma que un corto directo 
a través del extremo de la línea. ' | 

En el circuito análogo al eléctrico de la 
Fig. 45, la resistencia puede determinarse 
aplicando una corriente conocida estable 
I a través de los resistores y midiendo la 
caída de tensión E a través de ellos. Así, 
las resistencias están dadas por 

Vi des Veo — V; 


DO A o aa (7) 


En el circuito térmico análogo, la 


resistencia térmica se mide aplicando una 


cantidad conocida y estable de calor, o 
potenica P, a través de los resistores y 
midiendo la diferencia de temperatura 
(T, — T,) a través de la resistencia tér- 
mica 0. Las resistencias térmicas están 
dadas, pues, por: 

do To — T. 

MET 

En el circuito eléctrico análogo, es 
imprescindible una corriente estable para 
poder hacer una medición exacta, ya que 
cualquier cambio en la corriente es acom- 
pañado por la carga y descarga de los 
capacitores, lo cual hace que a través de 
los resistores circule una cantidad desco- 
nocida de corriente. En razón de que se 
emplea la ecuación R = V/I para resolver 
la resistencia, se debe conocer tanto V 
como Í. 

En igual forma, en el circuito térmico 
debe haber una circulación estable de 
calor ya que cualquier carga o descarga de 
las capacitancias térmicas produce una 


. (8) 


variación desconocida en el valor de P. 


O O A MA ANA ANNA 
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Por ejemplo, si se tiene que medir la 
resistencia térmica entre la juntura y la 
carcaza exterior de un dispositivo de 
estado sólido, se puede usar la disposición 
representada en la Fig. 46. El dispositivo 
es montado sobre un disipador adecuado 


y se hace pasar una corriente estable la ' 


través del mismo. Al mismo tiempo, se 
hacen mediciones de la caída de tensión 
V a través del dispositivo, de la tempera- 
tura Ty en la juntura y de la temperatura 
Tc en la carcaza. La potencia P disipada 
como calor dentro del dispositivo, y por 





Figura 46. Disposición adecuada para medir la 
resistencia térmica de un dispositivo de estado 
sólido. 
lo tanto la potencia que pasa a través de 
la resistencia térmica, está dada por 
P=IV_ (watts). La resistencia térmica 


OO = 9 (C/vatt) (9) 
Esta medición simple de la resistencia 
térmica es aplicable sólamente a la medi- 
ción con una entrada de calor constante. 
Si hay cualquier cambio o fluctuación en 
la entrada de calor, el cambio en la 
diferencia de temperatura está retrasado 
con respecto al cambio en la entrada de 
calor debido a que parte del calor circula 
hacia o desde las capacitancias térmicas. 
Si se aplica al dispositivo una función 
escalonada de potencia (es decir, si la 
entrada de potencia en el tiempo t; 


aumenta de P=0 a P =P, ), la diferencia ¡ 


de temperatura entre la juntura y la 
carcaza aumenta como se muestra en la 
Fig. 47 y se aproxima a la temperatura T, 
asintóticamente. Esta curva de aumento 


0;-c del dispositivo está dada pues por ' 


mm 
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Figura 47. Curva de elevación de temperatura 
obtenida con una función escalonada de 
potencia. 


de temperatura es similar a la curva de 


aumento de tensión que se obtendría en. 


el circuito eléctrico análogo de resisten- 
cias y capacitancias. 

La forma exacta de la curva depende 
de los valores absolutos de las componen- 
tes de resistencia térmica y capacitancia 
térmica del dispositivo. La Fig. 48 mues- 
tra una curva típica de respuesta térmica 
para un transistor de potencia de silicio. 
Esta curva indica que los dispositivos de 
estado sólido tienen múltiples constantes 
de tiempo térmicas. 
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Figura 48. Representación gráfica de la respues- 


ta térmica transitoria (es decir, la curva de 


impedancia térmica). 


- Resistencia térmica entre 
carcaza y ambiente 
Los circuitos térmicos equivalentes pa- 
ra un transistor examinado en la sección 
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precedente consideraban sólamente los 
caminos térmicos desde la juntura a la 
carcaza. Para los transistores de potencia 
en los cuales la pastilla de silicio se monta 
directamente sobre el cabezal o el pedes- 
tal, la resistencia térmica interna total 
desde la juntura a la carcaza 97.0 varía 
desde SOC por watt a menos de 1*C por 
watt, Si el transistor no va montado sobre 
ún disipador, la resistencia térmica de la 
carcaza al aire ambiente O6c-a es tan 
grande en comparación con la de la 
juntura a la carcaza que la resistencia 
térmica total neta de la juntura al aire 
ambiente está dada principalmente por el 
lérmino 6c-a. La Tabla II enumera los 
valores de resistencia térmica entre carca- 
2 y aire para las carcazas JEDEC comu- 
nes. Más allá. del límite de unos pocos 
cientos de miliwatts, resulta poco prácti- 
co aumentar el tamaño de la carcaza para 
hacer al término 6c.a comparable al 
término 03.c. En consecuencia, la ma- 
yoría de los transistores de potencia están 
diseñados para usarse sobre un disipador 
externo. 


Tabla 111 — Resistencia térmica 
entre carcaza y aire libre para 
carcazas JEDEC comunes 


Cápsula 06. (C/W) 
TO-18 300 
TO-46 300 
TO-5 150 
TO-39 150 
TO-8 75 
TO-66 60 
TO-60 70 
TO-3 30 
'TO-36 25 


Capacitancia tórmica entre 
carcaza y ambiente 
La cnpacitancia térmica de toda la 
enrcaza es también un factor importante 
en el circuito térmico de un dispositivo de 
potencia de extado sólido, La capacitancia 
mica de una cápsula se calcula en 


to 
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forma relativamente fácil. Primeramente, 
se determinan los materiales que constitu- 
yen la cápsula. Luego se calculan y suman 
las capacitancias térmicas de estos mate- 
riales para obtener el valor de capacitan- 
cia térmica de toda la cápsula. Por ejem- 
plo, la cápsula RCA TO-3 con botón de 
cobre contiene alrededor de 4 gramos de 
cobre y 12 gramos de acero. Los demás 
constituyentes de esta capsula tienen ca- 
pacitancia térmica despreciable. 

La capacitancia térmica de cualquier 
material es igual al producto de su masa y 
de su calor específico. Los cálculos de las 
capacitancias térmicas (Ccu y Ca) para el 
botón de cobre y la carcaza de acero dan 
los siguientes resultados: 


Ccu = 4gramos X 0,093 
= 0,37 cal por *C 

Cs = 12 gramosX 0,105 
= 1,2 cal por *C 


La siguiente suma proporciona, pues, 
la capacitancia térmica total de toda la 
cápsula: 


Ccu "E Cá 
1,63 cal por *C 


Coáp 


Expresado en términos de watt-segundos 
por *C, este valor se convierte en: 


1,63 cal por *C X 4,18 
cal por joule 

6,8 joules por *C 

6,8 watt-segundos por *C 


Coáp cn 


La resistencia térmica desde la carcaza 
al aire del ambiente correspondiente a la 
cápsula TO-3 con botón de cobre es 
aproximadamente de 20%C por watt. La 
constante de tiempo de enfriamiento tér- 
mico se determina pues en la siguiente 
forma: 


30%C por watt X 6,8 
watt-segundos por *C 
204 segundos 


Cálculo. similares en otros tipos de 
cápsulas para dispositivos de estado sólido 


0c—a X Coáp 
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dan los siguientes valores de capacitancias 
y constantes de tiempo térmicas: 


Constante de 
Capacitancia tiempo 
térmica térmica 
Cápsula (Joules/?C) (segundos) 
TO-5 0,58 69 
TO-66 (sin botón) 2,56 128 
TO-8 1,84 110 
TO-3 (botón de cobre) 6,8 204 
TO-3 (Mod. 2N5575) 7,8 117 


Estos valores pueden usarse para calcular 
los efectos térmicos de los pulsos en los 
dispositivos que no'están montados sobre 
disipadores. Las constantes de tiempo 
térmicas pueden emplearse para estimar 
durante cuánto tiempo las unidades de- 
ben enfriarse entre una prueba y otra para 
evitar las variaciones de temperatura. Por 
ejemplo, la aplicación de un pulso de 150 
watts durante 1 segundo produce un 
aumento de temperatura en la cápsula 
TO-3 que se determina en la siguiente 
forma: | 


Laura O joules *C 


El tiempo requerido para enfriar la cápsu- 
la hasta que alcance una temperatura 
superior o inferior en 39C a la temperatu- 
ra ambiente puede determinarse en la 
siguiente forma: 


P= 226 =4/204 

3 = 220/20 

In 3/22 = —t/204 
= 6,1 minutos 


USO DE DISIPADORES EXTERNOS 


En el análisis precedente, se explicaron 
las fuentes de resistencia térmica dentro 
de un dispositivo sólido y se describieron 
las propiedades térmicas de los dispositi- 
vos montados al aire libre. Esta sección 
explica el uso de disipadores para aumen- 
tar la capacidad de los dispositivos de 
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estado sólido para trabajar con may ores 
potencias. 


Efecto sobre el circuito 
térmico básico 

El propósito principal de un disipador 
térmico es aumentar la superficie efectiva 
de disipación de calor, En la Fig. 49 se 
muestra el efecto sobre el circuito térmi- 
co equivalente. Del circuito eléctrico aná- 
logo se deduce que la resistencia efectiva 
de los dos caminos térmicos es menor que 
la de cualquiera de los caminos indivi- 
duales. El efecto del disipador consiste en 
proporcionar un camino adicional de baja 
resistencia térmica de la carcaza al aire del 
ambiente. La resistencia térmica del disi- 
pador consiste realmente en dos elemen- 
tos en serie: la resistencia térmica de la 
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Figura 49, Circuito térmico equivalente de un 
transistor montado sobre disipador térmico. 


carcaza al disipador que resulta de la 
conducción (9c.-s) y la resistencia térmi- 
ca del disipador al aire ambiente causada 
por convección y radiación (0s.a) 

En la práctica la carcaza debe estar 
eléctricamente aislada del disipador, salvo 
en los circuitos con colector a masa. La 
resistencia térmica de la carcaza al disipa- 
dor incluye, por lo tanto, dos componen- 
tes. Una componente es causada por 
irregularidades de la superficie y puede 
reducirse al mínimo mediante el uso de 
compuestos con grasa siliconada; la otra 
componente es introducida por la arande- 
la requerida para la aislación eléctrica, La 
capacitancia térmica de estos dos elemen. 
tos es muy pequeña y puede despreciarse, 

Si se quiere aprovechar toda la capaci- 
dad de potencia de un dispositivo de 
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estado sólido, determinada por 6J—c' NO 
debe haber diferencia de temperatura 
entre la carcaza y el aire ambiente. Esta 
condición sólo se produce cuando la 
resistencia térmica del disipador es cero; 
es decir, cuando el dispositivo está monta- 
do sobre un disipador infinito. Aunque en 
la práctica nunca puede construirse un 
disipador infinito, cuanto mayor sea la 
relación 63—c/0c—A, tanto más cerca se 
estará de esa condición y tanto más se 
aproximará al límite de potencia máximo 
definido porey—c . Cuando se utiliza un 
transistor de potencia con un disipador, la 
pérdida de calor por convección y radia- 
ción a través de la carcaza es muy 
pequeña comparada con la pérdida a 
través del disipador. Si se desprecian a 6 
carcaza y Cearcaza' o se combinan en las 
eores condiciones con disipador y 
disipador el circuito térmice equivalen- 
te para el transistor puede representarse 
como se muestra en la Fig. 50. 


8; 0 SOLDADURA 
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Fi ura 50, Circuito térmico equivalente simpli- 
icado de un rasos montado sobre disipador 
mico. 


Evacuación del calor 


El calor puede transferirse mediante 
res procesos básicos: conducción, con- 
vección y radiación. Cada uno de ellos se 
utiliza para evacuar el calor de los transis- 
tores de potencia de silicio. 

La conducción es un proceso de trans- 
lerencia de calor en el cual la energía 
enlórica pasa de un átomo al otro, mien- 
tras que los átomos que toman parte 
realmente en la transferencia permanecen 
en sus posiciones originales, Si n través de 


un material circula una cantidad conocida 
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de potencia, la resistencia térmica que 
puede atribuirse a la conducción se deter- 
mina mediante la siguiente ecuación: 


Ocona = d/4,186 KA ”C por watt 
(10) 


donde d es la longitud del camino térmico 


en centímetros, K la conductividad tér- 


mica en cal/(segXcmX*C), A el área 
perpendicular al camino térmico t en 
centímetros cuadrados, mientras que el 


factor de conversión 4,186 está dado en 


(wattXseg)/cal. Esta ecuación es simple- 
mente otra forma de la Ec.(3), en la cual 
el factor de conversión se usa para obte- 
ner el resultado en *C por watt. 

Convección es un término aplicado a la 
transferencia de calor por el movimiento 
físico del material caliente. En la convec- 
ción forzala, el medio de trasferencia de 
calor se mueve por medio de un ventila- 
dor. En la convección natural, el medio se 
mueve a causa de las diferencias de 
densidad. En el enfriamiento de.los tran- 
sistores se utiliza tanto la convección 
forzada como la natural. La ecuación 
siguiente define la resistencia térmica de 
las placas verticales suspendidas libremen- 
te en el aire libre a nivel del suelo: 


Ooony _— (2300/A) (L/T, E Dain)i 
(11) 


donde A es el área: total expuesta (el 
doble del área de un lado) en centímetros 
cuadrados, Ts la temperatura de super- 
ficie del disipador en *C, Tamb la tempe- 
ratura ambiente en *C y L la altura del 
disipador en centímetros. 

El tercer proceso por el cual se puede 
transferir calor es la radiación. El régimen 
de emisión desde una superficie se halla 
con la ley de Stefan. De acuerdo con esta 


ley, la ecuación para la resistencia térmica ' 


a la radiación puede escribirse en la 
siguiente forma: 


1793 X 10* mon 
Oral uo AF TT Ae] (Ta 2 Lam») 


(12) 


Ubrcrt el a AE 
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donde A es el área total expuesta en 
centímetros cuadrados, E la emisividad 
(una función del acabado de la superfi- 
cie), Ts la temperatura de la superficie en 
6 Y Tamb la temperatura ambiente en 


Requerimientos de los disipadores 
térmicos 


Ya se han examinado las fuentes de 
resistencia térmica, tanto internas como 
extermas, de los dispositivos de estado 
sólido y también se han explicado breve- 
mente los procesos que pueden utilizarse 
para evacuar el calor. Los dispositivos de 
potencia de estado sólido están normal- 
mente proyectados para ser usados con 
un disipador externo. 

La mayoría de los disipadores prácti- 
cos utilizados en los modernos equipos 
compactos son el resultado de experimen- 
taciones con la transferencia de calor 
mediante radiación, convección y conduc- 
ción en una determinada aplicación. Aun- 
que no existen fórmulas de diseño fijas 
que proporcionen las especificaciones de 
los disipadores para una determinada apli- 
cación, existen varias reglas sencillas 
que permiten reducir el tiempo requerido 
para establecer el mejor diseño para un 
trabajo particular. Estas reglas sencillas 
son las siguientes: 

l. La superficie del disipador será lo 
más grande posible para permitir la máxi- 
ma transferencia de calor posible. El área 
de la superficie la determinan los requeri- 
mientos de la temperatura de la carcaza y 
el ambiente en el que se colocará el 
dispositivo. 

-. La superficie del disipador tendrá 
un valor de emisividad cercano a la 
unidad para obtener una transferencia de 
calor óptima por radiación. Este valor 
cercano a la unidad puede obtenerse si se 
pinta de negro mate la superficie del 
disipador. 


3. La conductividad térmica del mate. - 


rial del disipador será tal que no se 
establezcan Sena térmicos excesivos 
a través del disipador, 
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Aunque estas reglas se pueden aplicar 
en sistemas de disipadores convenciona- 
les, el tamaño y costo de estos sistemas 
llegan a ser prohibitivos en los equipos 
compactos y producidos en masa para 
control y conmutación de potencia. El 
uso de piezas preperforadas producidas en 
masa y las técnicas de soldaduras directas 
y en lotes eliminan muchas de las dificul- 
tades asociadas a los disipadores, al posi- 
bilitar el uso de diversas configuraciones 
de disipadores simples, eficientes y de 
fabricación sencilla, que pueden incorpo- 
rarse fácilmente en el diseño mecánico del 
equipo. : 

Para lograr una más eficiente disipa- 
ción del calor, debe existir un contacto 
íntimo entre el disipador y por lo menos 
la mitad de la base de la cápsula. La 
cápsula puede montarse sobre el disipador 
mecánicamente, con cola o adhesivo 
epóxico o por soldadura. (Como se señaló 
en el capítulo “Encapsulado, Manipula- 
ción y Montaje”, no se recomienda la 
soldadura para los transistores.) Si se 
emplea el montaje mecánico, se usará 
grasa siliconada entre el dispositivo y el 
disipador para eliminar los huecos superfi- 
ciales, impedir el aumento de la aislación 
debido a oxidación y facilitar la conduc- 
ción del calor a través de la superficie de 
contacto. Aunque la cola o el adhesivo 
epóxico proporcionan una buena unión. 
puede existir una resistencia importante 
en la superficie de contacto. En estos 
casos se usará un material adhesivo con 
baja resistencia térmica, por ejemplo, el 
Hysol Epoxy Patch Material N% 6C 0 
Wakefield Delta Bond N2 152. O sus 
equivalentes. 


Tipos de disipadores 


Los disipadores se producen en diversi- 
dad de tamaños, formas, colores y mate- 
riales. Se debe consultar al fabricante para 
tener los datos de diseño exactos. Para 
estudiar los disipadores térmicos es conve. 
dt agruparlos en tres categorías, a 
saber: 
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1. Tipos con aletas verticales planas. 
Son normalmente extrusiones de alumi- 
nio con o sin acabado negro anodizado. 
Son los mejores desde el punto de vista 
del enfriamiento por convección natural y 
tienen resistencia térmica razonable para 
la convección forzada con velocidades 
moderadas de circulación de aire. 

2. Tipos con aletas verticales cilíndri- 
cas O radiales. Son normalmente de alu- 


minio fundido con acabado negro anodi- 


zado. Se los utiliza cuando se requiere 
máximo enfriamiento con mínimo despla- 
Zamiento lateral, usando convección natu- 
ral. 

3. Tipos con aletas horizontales cilín- 
- dricas. Son fabricados normalmente con 
anillos de chapa y tienen acabado negro 
mate. Se utilizan en espacios reducidos 
para obtener máximo enfriamiento con 
mínimo volumen desplazado. 

También se acostumbra generalmente 
4 usar la estructura mecánica existente o 
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el chasis como disipador. Las ecuaciones 
y curvas de diseño para tales disipadores 
basadas en la convección y radiación se 
muestran en las Figs. 51, 52 y 53. 

En la Fig. 54 se ha representado un 
nomograma útil que considera la evacua- 
ción de calor por convección y radiación. 
Este nomograma se aplica para acabados 
brillantes naturales sobre cobre o alumi- 
nio. 


Comportamiento de los 
disipadores 


El comportamiento que se puede espe- 
rar de un disipador comercial es especifi- 
cado por el fabricante; la información 
suministrada en las curvas de diseño, 
mostradas en las Figs. 51, 52 y $53, 
proporcionan las bases para el diseño de 
placas verticales planas para usar como 
disipadores. En todos los casos, debe 
recordarse que el calor es disipado por el 
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disipador por convección y radiación. 
Aunque el área de la superficie es impor- 
tante en el diseño de disipadores de placas 


'ee EMISIVIDAD 


IZ] 
LR O Diarra 
PLACA VERTICAL DE 
-16 cm DE ALTO 
TAMBIENTE =27 *c 


















SEAS 


mE: 


po 










MI 





RESISTENCIA TERMICA A LA RADIACION / 
RESISTENCIA TERMICA A LA CONVECCION 
mw 





rm 
e) 
ES 
o 


60 80 100 120 140 160 
TSUPERFICIE — *C 


Figura 53. Reiación entre la resistencia térmica 
a la radiación Y la resistencia térmica a la 
convección en función de la rra de 
superficie del disipador para diferentes emisivi- 
dades de superficie. (Reproducido ge Control 
Engineering, octubre de 1967,) 


verticales, también se tienen que conside- 
rar Otros factores tales como temperatu- 
ras de la superficie y del ambiente, 
conductividad, emisividad, espesor, forma 
y orientación. Se puede evitar un gradien- 
te excesivo de temperatura; la resistencia 
térmica a la conducción del disipador 
puede reducirse al mínimo utilizando un 
material de alta conductividad, como el 
cobre o el aluminio. Las pérdidas por 
radiación aumentan al aumentar la emisi- 
vidad de la superficie, como se muestra en 
la Fig. 54. Se obtienen mejores resultados 
cuando el disipador tiene un acabado 
negro mate, para el cual la emisividad es, 
por lo menos, de 0,9. Cuando se utiliza 
convección al aire libre para evacuar el 
calor, un disipador montado verticalmen- 
te proporciona una resistencia térmica 
que es aproximadamente un 30 % inferior 
a la obtenida con un montaje horizontal. 


En los lugares restringidos puede ser 
necesario usar enfriamiento por convec- 
ción forzada para reducir la resistencia 
térmica efectiva del disipador, En base a 
la mejor confiabilidad de los ventiladores 
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ALUMINIO 





HORIZONTAL 


VERTICAL 


INSTRUCCIONES PARA EL USO: ELEGIR EL AREA DEL DISIPADOR A LA IZQUIERDA Y TRAZAR 
UNA LINEA HORIZONTAL A TRAVES DEL GRAFICO DESDE ESTE VALOR. LEER EL VALOR DE 
RESISTENCIA TERMICA MAXIMA DE ACUERDO CON EL ESPESOR DEL MATERIAL, EL TiPO DE 


MATERIAL Y EN LA POSICION DE MONTAJE. 


Figura 54, Resistencia térmica en función de las dimensiones del disipador térmico. (Nomograma 
reproducido de Electronic Design, 165 de agosto de 1961.) 


de enfriamiento, se puede demostrar que 
ln confiabilidad total de un sistema puede 
mejorarse mediante el enfriamiento por 
convección forzada dado que el número 
de componentes necesarios es reducido. 
Los factores económicos son también 
importantes en la selección de los disipa- 
dores, Frecuentemente es más económico 
usur un disipador con varios transistores 
adecuadamente colocados que utilizar di- 
slpadoros individuales, Se puedo demos 
trar que en tales condiciones el rendi: 
nfriamiento aumenta y el 
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Aisladores de los disipadores 


Como se señaló anteriormente, cuando 
los dispositivos de estado sólido van a 
montarse en disipadores, se hace necesa- 
rio proveer cierta forma de aislación 
eléctrica entre la carcaza y el disipador. 
Pero lamentablemente, los buenos aisla- 
dores eléctricos son también buenos aisla- 
dores térmicos. Resulta difícil, por lo 
tanto, proporcionar aislación eléctrica sin 
la introducción de una considerable resis- 
tencia térmica entre la carcaza y el 


Po do Los mejores materiales para 
esta 


aplicación son la mica, el óxido de 
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berilio y el aluminio anodizado. En la 
Tabla IV se ha hecho una comparación de 
las propiedades de estos tres materiales 
para la aislación entre carcaza y disipador 
de la cápsula TO-3. Si se conocen el área 
del plano de apoyo, el espesor dei mate- 
rial y la conductividad térmica, la resis- 
tencia térmica entre carcaza y disipador 
puede calcularse fácilmente con la 
Ec. (10). En todos los casos, este cálculo 
debe ser verificado experimentalmente. 
Las irregularidades existentes en la parte 
inferior del plano de apoyo del transistor 
o en la superficie del disipador o de la 
arandela aislante pueden dar como resul- 
tado que el contacto se realice sobre un 
área muy pequeña, a menos que se use un 
compuesto de relleno. Aunque durante 
muchos años se utilizó la grasa siliconada, 
últimamente se han descubierto nuevos 
compuestos con rellenos de óxido de cinc 
(por ejemplo, Dow Corning N* 340 o 
Wakefield N* 120) que resultan aun más 
efectivos. 


Tabla IV — Comparación de las 
arandelas aislantes usadas para aislar 
eléctricamente la cápsula TO-3 
de un transistor del disipador 


Espesor  O0c—s Capacitancia 
Material (mm)  (*C/W) (pF) 
Mica 0,05 0,4. 90 
Aluminio 
Anodizado 0,4 0,35 110 
Oxido de 
berilio 1,59 OS 








Para los transistores pequeños de uso 
general, tal como el 2N2102, que utiliza 
una cápsula JEDEC TO-S, un buen méto- 
do para aislar térmicamente al colector 
del chasis metálico o de la plaqueta 
impresa consiste en usar una arandela de 
óxido de berilio. El uso de un compuesto 
de siliconas con relleno de óxido de cinc 
entre la arandela y el chasis, junto con 
una presión moderada desde la parte 
superior del transistor, ayuda a disminuir 
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la resistencia térmica. Los disipadores de 
aletas, que se pueden obtener en el 
comercio, son también adecuados, espe- 
cialmente cuando los transistores van a 
montarse en zócalos de Teflon, los cuales 
no proporcionan conducción térmica al 
chasis o a la plaqueta impresa. La Fig. 55 
ilustra ambos tipos de montaje. 
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CAPSULA TO-5 
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RADIADOR TERMICO 


2 ORIFICIOS 


00 
(b) | 
Figura 55, Disposiciones de montaje sugeridas 
para los transistores con cápsula JÉDEC TO-5: 
(a) sin disipador térmico; (b) con disipador tér- 
mico de aleta. . , 

Con frecuencias de 100 MHz o supe- 
riores, los efectos de las capacitancias e 
inductancias parásitas, junto con las deri- 
vaciones a masa y los acoplamientos por 
realimentación, afectan de manera pro- 
nunciada a la ganancia y salida de poten- 
cia de los transistores. Como resultado de 
ello, al proyectar amplificadores y oscila- 
dores de RF se tendrán muy en cuenta los 
aspectos físicos, tales como la disposición 
mecánica, los blindajes y los disipadores, 
Se considerará en particular que la aran- 
dela aislante introduce capacitancia de 
acoplamiento desde el colector a chasis, 
lo cual 0 limitar seriemente el rendi- 
miento del clrcuito, 
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Consideraciones especiales sobre 
las cápsulas plásticas 


La Fig. 56 muestra un conjunto de 
curvas de la resistencia térmica típica 
entre carcaza y disipador en función de la 
cupla de montaje, para diferentes dispo- 
siciones de montaje del transistor Versa- 
watt. Las curvas A hasta D muestran las 
resistencias típicas entre carcaza y disipa- 
dor para las disposiciones de montaje 
mostradas en las Figs. 42(a) hasta 42(d), 
en el capítulo “Erncapsulado, Manipula- 
ción y Montaje”. Las curvas E y EF son 
representativas de un transistor Versawatt 
montado sobre un orificio de montaje del 
disipador que tiene un diámetro de 
3,55 mm (espacio libre para el tornillo 
N*6). La curva E muestra la amplia 
variación que experimenta la resistencia 
térmica con la cupla cuando el transistor 
está montado en seco. La curva F ilustra 
el efecto sobre la resistencia térmica de 
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contacto de una capa delgada de grasa 
siliconada Dow Corning N* 340 aplicada 
entre el transistor y el disipador. Para las 
cuplas ubicadas entre los límites recomen- 
dados de 22 a 45 cm/gr, la resistencia 
térmica de contacto se reduce entre un 18 
y un 25 % con respecto a los valores en 
seco. 

Las curvas de la Fig. 57 representan la 
resistencia típica entre carcaza y disipa- 
dor de la cápsula de plástico moldeado 
del transistor de alta potencia en función 
de la cupla de montaje. Las resistencias 
térmicas mostradas por las curvas A y C 
son representativas de las disposiciones de 
montaje mostradas en las Fig. 43(a) hasta 
43(d) en el capítulo “Encapsulado, Mani- 
pulación y Montaje”. Las curvas B y D 
son tipicas del montaje sin mica sobre 
orificios de montaje del disipador que 
tienen un diámetro de 2,8 mm (espacio 
libre para el tornillo N* 4). El efecto de 





CUPLA DE MONTAJE - EN LIBRAS 


DIAMETRO DEL. 


DISPOSICION , ESPESOR 
ORIFICIO DEL COMPUESTO 
CURVA DE MONTAJE DISIP. TERMICO DELANMNICA - TERMICO 
FIGURA ( (mm) 
ETE TN EAT AAA 
A 41(a) 6,35 0,1016 Dow Corning N”340 
B 41(b) 2,87 0,1016 Dow Corning N*340 
IM 41(a) 6,35 0,0508 Dow Corning N”340 
0) 41(b) 2,87 0,0508 Dow Corning N”340 
E -- 3,55 No se usa No se usa 
F - 3,55 No se usa Dow Corning N*340 
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una capa delgada de grasa siliconada sobre 
la resistencia térmica de contacto se 
ilustra mediante una comparación de las 
curvas B y D. 


El funcionamiento del transistor con 
temperaturas del disipador de 100%C o 
más produce cierta contracción del buje 
aislante usado normalmente para montar 
a los transistores de potencia. La degrada- 
ción de la resistencia térmica de contacto 
(ver Figs. 56 y 57) es generalmente infe- 
rior al 25 % si se usa un buen compuesto 
térmico. 

Durante el montaje de los dispositivos 
de estados sólido, de plástico moldeado 
de RCA, se observarán las siguientes 
precauciones especiales para asegurar una 
eficiente transferencia de calor desde la 
carcaza al disipador: 


1. La cupla de montaje oscilará entre 6 
y 12 kg cm. 
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2. Los orificios de montaje serán lo 
más pequeños posible. | 

3. Los orificios deben taladrarse o 
agujerearse sin dejar rebabas o rebordes, 
debiéndoselos biselar hasta un radio máxi- 
mo de 0,25 mm. 

4. La superficie de montaje será plana 
con una tolerancia de 0,05 mm/mm. 

5. Se usará grasa térmica (Dow Cor- 
ning 340 o equivalente) en todos los casos 
(sobre ambos lados de la arandela aislan- 
te, en caso de que se la utilice). 

6. Se usarán arandelas aislantes delga- 
das (el espesor de las arandelas de mica 
suministradas por la fábrica oscila entre 
0,05 y 0,1 mm.) 

7. Se utilizará una arandela de fijación 
o arandela de torsión, y materiales que 
tengan suficiente resistencia a la defor- 
mación -para impedir que disminuya el 
rendimiento del disipador durante su vida 
útil. 
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EFECTO DE LOS ESFUERZOS 
TERMICOS CICLICOS 


Cuando un dispositivo de estado sólido 
se calienta y enfría alternativamente, se 
producen esfuerzos mecánicos cíclicos 
dentro de) dispositivo como consecuencia 
de las diferentes dilataciones térmicas de 
la pastilla de silicio y de los materiales 
metálicos a los que ella está fijada. Los 
esfuerzos cíclicos llegan a provocar daños 
físicos a la pastilla del semiconductor o a 
la superficie de contacto del montaje. 

En la mayoría de los dispositivos de 
potencia de estado sólido, una pastilla 
pequeña de silicio se une a un cabezal de 
cobre. El coeficiente de dilatación térmi- 
ca del silicio (3 X 107%) es muy inferior al 
del cobre (17,5 X 10%). Por consi- 
guiente, las variaciones de temperatura 
dentro del transistor producen esfuerzos 
cíclicos en la superficie de contacto de la 
pastilla de silicio con el cabezal de cobre 
debido a las diferentes dilataciones térmi- 
cas de estas piezas. Si se usa una soldadu- 
ra dura, como puede ser la de oro-silicio, 
para unir la pastilla al cabezal, los esfuer- 
zos se transmiten a la pastilla de silicio. 
Dichos esfuerzos muchas veces provocan 
fracturas en la pastilla. Sin embargo, 
generalmente se usa la soldadura de plo- 
mo-estaño para unir la pastilla de silicio 
con el cabezal de cobre. Los esfuerzos 
térmicos cíclicos son entonces absorbidos 

r la deformación inelástica de la solda- 
dura blanda de plomo y se transmite muy 
poco esfuerzo a la pastilla. : 

La continua flexión que resulta de los 
cambios cíclicos de temperatura puede 
causar fallas por fatiga en un sistema 
común de soldadura con plomo. Estas 
fallas son función de la magnitud de las 
variaciones de temperatura en la superfi- 
cie de contacto del montaje, de los 
diferentes coeficientes de dilatación tér- 
mica de la pastilla de silicio y del material 
al cual ésta está asegurada y de las 
dimensiones máximas de la superficie de 
contacto del montaje, Las fallas por fati 
ocurron toda vez que los esfuerzos cícll- 
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cos dañan la soldadura hasta el punto en 
que queda afectada la transferencia de 
calor entre la pastilla y la superficie en la 
que está montada. Esta condición, que es 
indicada por un aumento significativo en 
la resistencia térmica entre juntura y 
carcaza, puede existir sólo en una peque- 
ña porción de la pastilla. Esta porción, sin 
embargo, se recalienta y se produce la 
falla del dispositivo como consecuencia 
de las condiciones regenerativas que con- 
ducen al embalamiento térmico. 

Las fallas por fatiga térmica en los 
transistores de potencia se aceleran debi- 
do a la multiplicación del efecto de 
dislocación que se origina por impurezas 
en la soldadura de plomo. RCA ha desa- 
rrollado un proceso que reduce substan- 
cialmente la cantidad de impurezas intro- 
ducidas en la soldadura. El uso de este 
“Proceso de Soldadura Controlado”, que 
está patentado, permite evitar las micro- 
grietas que se propagan causando fallas 
por fatiga en los transistores de potencia 
y, por lo tanto, aumentan considerable- 
mente la capacidad de ciclos térmicos de 
estos dispositivos. 

La relación matemática entre los facto- 
res que afectan la falla por fatiga en los 
transistores de potencia de silicio puede 
expresarse en la siguiente forma, en térmi- 
nos del número de ciclos térmicos hasta la 
falla N: 


AS == Ajo /lAD las — 11) L] (13) 


donde A es una constante determinada 
por el sistema de montaje, AT la variación 
de temperatura en la superficie de contac- 
to del montaje, a y PB los coeficientes 
de dilatación térmica del silicio y del 
metal aque aparece debajo de la junta 
soldada, Yo una constante del material 
proporcional a la variación de temperatu- 
ra AT y a la diferencia en los coeficientes 
de dilatación térmica da y PB” y L la 
longitud máxima de la juntura de solda- 
dura debajo de la pastilla, 

Para un determinado transistor, la úni- 
ca variable en la ecuación de ciclos 
térmicos que puede ser controlada por el 
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proyectista del circuito es la variación de 


temperatura en la superficie de contacto 
entre la pastilla de silicio y el material al 
cual está montada. Esta variación de 
temperatura ÁT es, naturalmente, menor 
que la variación en la temperatura de 
juntura del transistor ÁT¿, pero mayor 
que la variación en la temperatura de la 
carcaza ÁATc. 


RCA ha ideado un gráfico de regíme- 
nes que relaciona la capacidad de ciclos 
térmicos de un transistor de potencia de 
silicio con la disipación total del dispositi- 
vo y con la variación en la temperatura de 
la carcaza. (Este sistema de regímenes se 
describe en el capítulo “Bases Físicas 
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para los Regímenes de los Transistores de 
Potencia”.) 

Un proyectista de circuitos puede utili- 
zar el sistema de regímenes para definir el 
valor limitativo que no debe exceder la 
variación de la temperatura de la carcaza, 
para asegurar que un transistor de poten- 
cia pueda funcionar con una determinada 
disipación de potencia a través del núme- 
ro de ciclos térmicos requerido en una 
aplicación particular. Inversamente, si se 
conocen la disipación de potencia y 
la variación en la temperatura de la 
carcaza, el proyectista puede usar el 
sistema de regímenes para determinar si la 
capacidad de ciclos térmicos del transistor 
es adecuada para la aplicación. 


e 
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Rectificadores de Silicio 


Los rectificadores de silicio son esen- 
cialmente células con una juntura p-n 
simple. Como resultado de ello, poseen 
baja resistencia a la circulación dé corrien- 
te en un sentido (directo), pero alta 
resistencia en el otro sentido (inverso). 
Pueden funcionar con temperaturas am- 
biente de hasta 200%C, con corrientes de 
varios centenares de amperes y tensiones 
superiores a los 1.000 volts. Además, 
pueden disponerse en paralelo o en serie 
para trabajar con corrientes o tensiones 
más elevadas. 

Gracias a que la relación entre corrien- 
tes directa e inversa es elevada, los rectifi- 
cadores de silicio pueden lograr rendi- 
mientos superiores al 99 %. Cuando son 
utilizados correctamente, alcanzan una 
larga vida útil, ya que no los afectan la 
acción del tiempo, la humedad o la 
temperatura. Son de tamaño y peso muy 
reducidos y se los puede hacer resistentes 
a los golpes y a otras condiciones ambien- 
tales adversas, 


TEORIA DEL FUNCIONAMIENTO 


El funcionamiento de un rectificador 
de silicio pa explicarse conveniente- 
mente analizando la circulación de porta- 
dores de carga a través de la juntura p-n, 
tanto,en condiciones de polarización di- 


recta lcomo inversa, También se puede 
analizar la distribución de potenci EA 
Í , n 


juntura en cada 


“ad de me 





con el fin de predecir el comportamiento 
del rectificador. 


En un rectificador de silicio, las regio- 
nes adyacentes a los contactos metálicos 
tienen gran cantidad de impurezas. Una 
de las regiones contiene impurezas tipo n 
y la otra impurezas tipo p para asegurar la 
formación de contactos óhmicos no recti- 
ficadores en las superficies de contacto 
silicio-metal. La juntura rectificadora de- 
be existir sólo dentro del silicio, en la 
superficie de contacto de las regiones tipo 
n y p. Una región con pocas impurezas 
tipo n, situada entre las regiones con gran 
cantidad de impurezas tipo n y p, propor- 
ciona la alta capacidad de bloqueo de 
tensión que se requiere del rectificador. 
Debido a esta región poco contaminada, 
la región más contaminada con impurezas 
tipo n contigua al contacto metálico se 
conoce como región n*+ . Por consiguiente, 
el rectificador de silicio es una estructura 
p-n-n+, 


Análisis de la circulación 
| de portadores 


La teoría del funcionamiento de las 
junturas de silicio p-n-n+ puede visualizar- 
se mediante los diagramas de la Fig. 58. 
En éstos los electrones libres están repre- 
sentados por puntos y las lagunas libres 
por círculos; los movimientos de los 
electrones y las lagunas están indicados 
con flechas, La Fig. 58(a) muestra el 












diagrama de la juntura para la estructura 
p-n-n+, 

Condición de equilibrio. En la condi- 
ción de equilibrio, indicada en la 
Fig. 58(b), cada región del cristal contie- 
ne aproximadamente el mismo número de 
electrones libres o lagunas libres que de 
impurezas dadoras o aceptoras, respecti- 
vamente. La región tipo p contiene sólo 
lagunas, la región tipo n contiene sólo 
electrones, mientras que los contactos 
metálicos contienen tanto lagunas como 
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electrones. La naturaleza del contacto 
óhmico metal-semiconductor es tal (como 
se explicará más adelante) que solamente 
los electrones pueden pasar del metal al 
semiconductor tipon y solamente las 
lagunas pueden pasar del metal al semi- 
conductor tipo. p. El comportamiento 
resultante, en las condiciones de polariza- 
ción directa o inversa, es el siguiente: 

Condiciones de polarización inversa. 
Cuando se aplica polarización inversa 
(tensión positiva a la región tipo n y 
tensión negativa a la región tipo p), se 
produce una distribución desequilibrada 
de lagunas y electrones debido a que una 
región que rodea a la juntura p-n se vacía 
de portadores de carga libres. Esta redis- 
tribución se produce porque los electro- 
nes son atraídos por la tensión positiva 
aplicada a la región tipo n y las lagunas 
son atraídas por la tensión negativa 
aplicada a la región tipo p, de manera que 
son desplazados de las posiciones de 
equilibrio, como se ve en la Fig. 58(c). El 
resultado final es que los portadores se 
alejan de ambos lados de la juntura para 
crear una región de deserción o región de 
carga espacial, que puede soportar la 
tensión aplicada sin que aumente la circu- 
lación de corriente, Fig. 58(d). Sólo circu- 
la una pequeña corriente de fuga debido a 
que, como se indicó anteriormente, las 
lagunas provenientes del metal no pueden 
entrar en la región tipo n y los electrones 
provenientes del metal no pueden entrar 
en la región tipo p. Esta corriente de fuga 
puede atribuirse a la generación térmica 
de pares electfon-laguna dentro de la capa 
de deserción, Fig. 58(d). | 


Condición de polarización directa. La 
juntura está polarizada en sentido directo 
cuando se aplica tensión positiva a la 
región tipo p y tensión negativa a la 
región tipo n. Esta polarización hace que 


- las lagunas y los electrones se muevan 


hacia la juntura y la atraviesen. En conse- 
cuencia, la concentración de portadores 
de carga libres en la región central de la 
juntura aumenta considerablemente, co» 
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mo se muestra en la Fig. 58(e). Las 
lagunas provenientes del contacto metáli- 
co izquierdo pueden entrar libremente en 
la región tipo p, y los electrones del 
contacto metálico opuesto pueden tam- 
bién entrar libremente en la región tipo n. 
Por consiguiente, existe una cantidad 
abundante de lagunas y electrones para 
reemplazar a los que atraviesan la juntura. 


Análisis del pico de potencial 


El funcionamiento de lasjunturas de 
silicio p-n-n+ también puede visualizarse 
con los diagramas de energía potencial 
que aparecen en la Fig. 59. En estos 
diagramas, la escala vertical representa la 
energía. Un aumento de la energía de los 
electrones se indica por una dirección 
ascendente desde el nivel de energía. de 
Fermi (línea Er), mientras que un au- 
mento de la energía de las lagunas se 
indica por la dirección descendente desde 
este nivel. Los electrones están siempre 
por encima de la línea Er, y las lagunas 
están siempre por debajo de esta línea, la 
cual representa el estado de masa o nivel 
de energía cero para ambos tipos de 
portadores. Tanto los electrones como las 
lagunas tienden a “caer” hacia este nivel a 
menos que haya alguna fuente de energía 
que los aleje del mismo. 

Condición de equilibrio. La energía 
térmica del cristal de silicio es una fuente 
de energía que normalmente hace que 
algunos de los portadores se desplacen 
por encima y por debajo del nivel de 
Fermi, Fig. 59(b). 

En los contactos metálicos, las lagunas 
y los electrones existen unos juntos a los 
otros porque no hay ninguna región de 
energía prohibida. En el material semi- 
conductor, sin embargo, el nivel de Fermi 
se halla dentro de una región de energía 
prohibida a la cual no pueden penetrar ni 
las lagunas ni los electrones. En el semi- 
conductor tipo n, el nivel de Fermi está 
cerca de la parte superior de la región de 
energía prohibida y existe amplio espa- 
cio para que los electrones libres se 
puedan mover, Empero, en la región tipo 


4 










METAL. METAL 
(CONTACTOA p (CONTACTO 
DE ANODO) ] DE CATODO)| 


a) DIAGRAMA DE JUNTURA 


ESTADOS DE LOS 
ELECTRONES 
VACIOS 









E REGION DE 
» : ENERGIA 
ESTADOS DE LOS PROHIBIDA 
ELECTRONES — 
LLENOS 


b) CONDICION DE EQUILIBRIO 





REGION DE EE 
ENERGIA 
PROHIBIDA 
c) CONDICION DE 'POLARIZACION INVERSA 
EF 







REGION DE ENERGIA 
PROHIBIDA 





d) CONDICION DE POLARIZACION 
DIRECTA 


Figura 59. Diagramas de pendiente de potencial 

para diferentes etapas del funcionamiento del 

rectificador (el sentido ascendente indica au- 

mento de la energía de los electrones; el sentido 

descendente indica disminución de la energía de 
los electrones). 


n no hay lagunas ya que para forzar a las 
lagunas por debajo de la región de energía 
prohibida se requiere más energía de la 
que pueden suministrar los efectos térmi- 


-cos. En forma similar, en la región tipo p, 


el nivel de Fermi se halla cerca de la parte 
inferior de la región de energía prohibida. 
Las lagunas, por lo tanto, pueden obtener 
suficiente energía térmica para bajar de 
esta región, pero los electrones no pueden 
obtener suficiente energía para subir por 
encima de ella, Como resultado de esto, 





sólo las lagunas pueden entrara la región 
tipo p desde el metal y sólo los elec- 
trones pueden entrar a la región tipo n 
desde el metal. Las lagunas pueden cir- 
cular libremente entre el metal y la 
región tipo p, pero los electrones son 
excluídos. Los electrones pueden circular 
libremente entre el metal y la región 
tipo n, pero las lagunas son excluídas. 

Para visualizar el funcionamiento del 
rectificador de silicio mediante los diagra- 
mas de pendiente de potencial de la Fig. 
59, se deben considerar los siguientes 
factores: 

1. La forma de la región de energía 
prohibida es rígida en el contacto entre el 
metal y el semiconductor. La forma está 
determinada por el nivel de contami- 
nación (o concentración de portadores) 
que es extremadamente alto en los con- 
tactos, y, por consiguiente, no puede 
cambiarse por los portadores inyectados o 
extraídos mediante la aplicación de ten- 
sión o corriente. 

2. La forma de la región de energía 
prohibida es flexible en la juntura p-n 
porque aquí la concentración de portado- 
res es muy baja y puede ser fácilmente 
influída agregando o sacando portadores 
aplicando polarización. 

El comportamiento en .condiciones de 
polarización directa e inversa puede expli- 
carse en la siguiente forma: 


Condiciones de polarización inversa. 
En condiciones de polarización inversa, la 
energía potencial de los electrones 
aumenta en el lado polarizado negativa- 
mente de la juntura, de manera que en 
este extremo la energia es mayor 
Fig. 59(c). Aunque la polarización apli- 
cada es tal que tiende a empujar los 
electrones desde el metal hacia la re- 
gión tipop y a las lagunas desde el 


metal hacia la región tipo n, no circula 


ninguna corriente e la rigidez de la 
región de energía prohibida en los contac- 
tos impide tales movimientos de los por- 
tadores de carga, La tensión aplicada 
simplemente aumenta la altura del pico 
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de potencial en la juntura porque no hay 
portadores para moverse en la dirección 
que los haría mover el campo. En ambos 
lados, los portadores tienen que subir el 
pico para llegar a la juntura. 

Condiciones de polarización directa. 
La aplicación de tensión positiva a .la 
región tipo p y tensión negativa a la 
región tipo n eleva a los electrones hasta 
una energía potencial mayor en el lado 
tipo n de la juntura, como se ha represen- 
tado en la Fig. 59(d). Esta polarización 
debe alterar la forma de la región de 
energía prohibida de manera tal que sus 
extremos coincidan con los niveles de 
energía cambiados de los metales. Debido 
a que la forma es flexible sólo en la 
juntura, la polarización aplicada hace que 
se altere el perfil de la región de energía 
prohibida, como se muestra en la Fig. 
S9(d), para reducir la altura del pico de 
potencial interna. Como consecuencia, 
muchos electrones tienen ahora suficiente 
energía térmica para superar el pico y 
muchas lagunas tienen suficiente energía 
térmica para pasar por debajo de él. En 
razón de que la altura del pico equivale 
aproximadamente a un electrón-volt, una 
polarización directa de un volt es suficien- 
te para permitir que los electrones y las 
lagunas se muevan sin impedimentos a 
través de la juntura; la corriente sólo es 
limitada pues por la resistencia óhmica 
del circuito externo. 


CONSIDERACIONES TERMICAS 


Aunque los rectificadores de silicio 
pueden funcionar con temperaturas eleva- 
das, la pastilla de silicio, que es la que se 
encarga realmente de la rectificación, es 


- muy pequeña y tiene una capacidad 


térmica muy baja. Durante el funciona- 
miento normal, la juntura p-n del rectifi- 
cador disipa aproximadamente 1 watt de 
potencia por cada ampere de corriente 
directa, La temperatura de la juntura se 
eleva rápidamente durante el funciona: 
miento con altas corrientes, Un aumento 
en la temperatura de la juntura que 
wpere las capacidades nominales, como 
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resultado de altas corrientes o tempera- 
turas ambiente excesivas, puede causar la 
falla del rectificador, ya sea directamente 
por daño irreversible del material a causa 
de alta temperatura, o bien indirectamen- 
te por efecto del aumento de temperatura 
sobre la capacidad de bloqueo inverso, 
como se describirá más adelante. El calor 
disipado en la pastilla de silicio debe ser 
eliminado rápidamente, de manera tal que 
la temperatura de la juntura no se eleve 
más allá del valor de trabajo seguro de 
200*C. Por esta razón, la pastilla de silicio 
va montada entre piezas gruesas de cobre, 
en una disposición simétrica y con solda- 
duras directas, lo cual redunda en una 
ditribución uniforme de los esfuerzos 
térmicos, en fluctuaciones térmicas míni- 
mas y en una resistencia térmica baja. 

La Fig. 60 representa un corte trans- 
versal de un rectificador de silicio típico. 
A causa de la forma en que está cons- 
truído el rectificador, siempre hay una 
“caída” térmica entre la juntura p-n y la 
parte exterior de la carcaza del rectifica- 
dor. Esta “caída” térmica, que es análoga 
a la caída de tensión a través de los 
diferentes componentes de un circuito 
eléctrico, es causada por las impedancias 
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térmicas de los diferentes componentes 
de la estructura interna del rectificador. 
Estas impedancias incluyen resistencia 
térmica y capacitancia térmica. El lado 
inferior de la pastilla de silicio está 
soldado directamente a un perno grueso 
de cobre, que proporciona un camino de 
baja resistencia térmica entre la pastilla y 
el disipador del rectificador. El lado 
superior de la pastilla va soldado a un 
bloque grueso de cobre que, junto con el 
perno, forma un capacitor térmico. 

Durante los períodos prolongados de 
funcionamiento en estado constante, la 
capacitancia térmica se carga totalmente 
y no afecta el funcionamiento del rectifi- 
cador. Por esta razón, los valores de 
capacitancia térmica no se incluyen en las 
especificaciones del fabricante sobre rec- 
tificadores de silicio. Es importante, no 
obstante, que las especificaciones inclu- 
yan la resistencia térmica, expresada en 
2C por watt, puesto que este valor se usa, 
junto con la disipación de potencia del 
rectificador, para determinar el aumento 
de temperatura de la juntura con respecto 
a la temperatura de la carcaza. 

La capacitancia térmica incorporada a 
la estructura del rectificador ilega a ser 
muy importante cuando la juntura es 
sometida a cambios bruscos de corriente, 
como los que ocurren durante una condi- 
ción de falla. Esta capacitancia absorbe el 
calor producido por los pulsos de alta 
corriente y permite que el calor circule a 
través de la pastilla y el perno (camino de 
baja resistencia térmica) durante los pe- 
ríodos de baja corriente. De esta manera, 
se reducen al mínimo las fluctuaciones en 
la temperatura de la juntura. (En el 
capítulo “Factores Térmicos” se analizan 
en mayor detalle las impedancias térmicas 
de los dispositivos de estado sólido.) 


CARACTERISTICAS ELECTRICAS 


La Fig. 61 muestra la curva caracterís- 
tica de corriente-tensión de un rectifica- 
dor de silicio, Como se explicó previa: 
mente en los análisis sobre portadores de 
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Figura 61. Curva característica de corriente-ten- 
sión de un rectificador de silicio. 


cargas y pendiente de: potencial, la co- 
rriente directa es mucho mayor que la 
corriente inversa en el rango de funciona- 
miento normal del rectificador. La peque- 
ña corriente inversa (de fuga) aumenta 
gradualmente al aumentar la tensión in- 
versa. Este aumento en la corriente inver- 
sa conduce finalmente a la ruptura de la 
juntura, como lo indica el aumento brus- 
co de la corriente inversa con tensiones 
inversas elevadas. Otra característica im- 
portante de la curva del rectificador es 
que la caída de tensión directa permanece 
pequeña hasta la corriente nominal máxi- 
ma. La curva característica básica mostra- 
da en la Fig. 61 sirve como modelo para 
desarrollar los datos de la curva dados en 
las especificaciones del fabricante sobre 
rectificadores de silicio. 

Los datos de las curvas dados para los 
rectificadores de silicio están basados en 
la determinación hecha por el fabricante 
de las cualidades y caracterísiticas inhe- 
rentes del dispositivo. Estos datos, que 
generalmente se obtienen por mediciones 
directas, proporcionan la información que 
el proyectista de un circuito necesita para 
predecir las capacidades de comporta- 
miento de su circuito y formar la base de 
los regímenes que definirán los límites de 
funcionamiento seguro del rectificador. 


Caída de tensión directa 


La principal fuente de pérdida de 
potencia de un rectificador de silicio se 


origina en la caída de tensión en conduc- 
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ción directa. Esta característica constitu- 
ye pues la base de varios de los regímenes 
del rectificador. 

El rectificador de silicio generalmente 
requiere una tensión directa de 0,4 a 0,8 
volt, según la temperatura y concentra- 
ción de impurezas de la juntura p-n, antes 
de que circule una cantidad significativa 
de corriente a través del dispositivo. 
Como se muestra en la Fig. 62, un ligero 
aumento en la tensión directa más allá de 
este punto produce un incremento pro- 
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Figura 62. Curvas características típicas para el 
sentido directo de un rectificador de silicio. 
nunciado en la corriente directa. La pen- 
diente de la curva tensión-corriente, con 
tensiones superiores a este valor de um- 
bral, representa la resistencia dinámica del 
rectificador. Las pérdidas que se produ- 
cen a causa de esta resistencia aumentan 
proporcionalmente al cuadrado de la co- 
rriente: por consiguiente aumenta rápida- 
mente con niveles de corriente elevados. 
La resistencia dinámica depende de la 
construcción de la juntura del rectificador 
y es inversamente proporcional al área de 

la pastilla de silicio. 

La Fig. 62 también muestra que, con 
cualquier nivel razonable de corriente, el 
valor de tensión directa requerido para 
iniciar la circulación de corriente a través 
del rectificador aumenta a medida que'la 
temperatura de la juntura disminuye. Esta 
dependencia entre la tensión y la tempe- 
ratura tiene un efecto compensador en los 
rectificadores que operan con corrientes 
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elevadas, pero es causa de dificultades 
cuando los rectificadores funcionan en 
paralelo. 


Corriente inversa 


Cuando se aplica una tensión de polari- 
zación inversa a través de un rectificador 
de silicio, circula a través de éste una 
cantidad limitada de corriente de bloqueo 
inversa. Esta corriente es del orden de 
unos pocos microamperes, comparada 
con los miliamperes o amperes de la 
corriente directa producida cuando el 
rectificador está polarizado en sentido 
directo. Inicialmente, Fig. 63, la corriente 
inversa aumenta ligeramente cuando la 
tensión de bioqueo aumenta, pero luego 
tiende a permanecer relativamente cons- 
tante, aun cuando la tensión de bloqueo 
aumenta en forma significativa. La figura 
también indica que un aumento en la 
temperatura de funcionamiento produce 
un incremento substancial en la corriente 
inversa para una determinada tensión 
inversa. Á causa de esta característica se 
puede producir el embalamiento térmico 
por bloqueo inverso si la disipación inver- 
sa llega a ser tan grande que, a medida 
que la temperatura de la juntura aumenta, 
las pérdidas aumentan más rápidamente 
que la velocidad de enfriamiento. 
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Figura 63. Curvas características típicas para el 
sentido inverso de un rectificador de silicio. 

Si la tensión de bloqueo inversa se 
incrementa continuamente, llega final 
mente a un valor (que varia para los 
diferentes tipos de rectificadores de sili» 
cio) en el cual se produce un aumento 
muy bruswo de la corriente inversa. Esta 
tensión se llama tensión de ruptura o de 
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avalancha (o zener). Aunque los rectifica- 
dores pueden funcionar sin riesgos en el 
punto de avalancha, los mismos pueden 
destruirse como resultado del embala- 
miento térmico si la tensión inversa au- 
menta más allá de este punto o si la 
temperatura se eleva lo suficiente (por 
ejemplo, un aumento de temperatura de 
25*C a 150%C eleva la corriente por un 
factor de varios cientos). 


Tiempo de recuperación inversa 


Después de que un rectificador de 
silicio ha funcionado en condiciones de 
polarización directa, debe transcurrir cier- 
to intervalo de tiempo finito (del orden 
de unos pocos microsegundos) antes de 
que pueda volver a la condición de 
polarización inversa. Este tiempo de recu- 
peración inversa es una consecuencia di- 
recta del gran aumento en la concentra: 
ción de portadores de carga en la región 
central producido durante el funciona- 
miento en polarización directa. Si la 
polarización se invierte bruscamente, al- 
gunos de estos portadores cambian súbita- 
mente de dirección y se mueven en 
sentido inverso, mientras que los restantes 
se recombinan con los de polaridad 
opuesta. En razón de que hay un número 
finito de estos portadores en la región 
central y no hay una fuente de portadores 
de carga adicionales para reemplazar a los 
que se van, el dispositivo finalmente 
pasará a la condición de polarización 
inversa. Durante el período de elimina- 
ción, sin embargo, los portadores de carga 
constituyen una corriente inversa conoci- 
da como corriente de recuperación inver- 
ns ie 
La Fig. 64 muestra la forma de onda 
de corriente obtenida cuando se aplica 
una tensión sinusoidal a través de un 
rectificador de silicio. Durante el ciclo 
positivo de la tensión de entrada, el 
rectificador conduce y acumula carga. 
Cuando la tensión de alimentación cam- 
bia de polaridad, la corriente de recupera: 
ción inversa circula a través del rectifl- 
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Figura 64. Circulto de prueba y forma de onda 

de corriente de salida obtenida aplicando una 

tensión sinusoidal a ets de un rectificador de 
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cador hasta que desaparece toda la carga 
almacenada. 

El tiempo de recuperación inversa im- 
pone un límite superior a la frecuencia 
con la que puede usarse un rectificador de 
silicio, Cualquier intento de hacer funcio- 
nar al rectificador con frecuencias supe- 
riores origina una disminución significati- 
va en el rendimiento de la rectificación y 
puede también provocar un fuerte reca- 
lentamiento y la destrucción del rectifica- 
dor a causa de las pérdidas de potencia 
durante el período de recuperación. 


REGIMENES MAXIMOS 


Los regímenes para los rectificadores 
de silicio son determinados por el fabri- 
cante en base a numerosas pruebas. Estos 
regímenes expresan el juicio del fabrican- 
te respecto a los esfuerzos máximos a los 
que podrán someterse a los rectificadores 
sin poner en peligro la capacidad de 
funcionamiento de la unidad. Los diferen- 
tes factores en base a los cuales deben 
calcularse los regímenes incluyen: tensión 
inversa de pico, corriente directa, sobre- 
corriente transitoria (o corriente de falla), 
temperaturas de funcionamiento y alma- 
cenamiento, amperes al cuadrado por 
segundos y cupia de montaje. 


Tensión inversa de pico 


La tensión inversa de pico (TIP) es el 
régimen usado por el fabricante para 


definir la tensión inversa máxima admisi- . 


ble que puede aplicarse a través de un 
rectificador, Este régimen es menor que el 
nivel de ruptura por avalancha en la 
característica inversa, Con las actuales 
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junturas de difusión, la disipación de 
potencia en la tensión inversa de pico 
representa un pequeño porcentaje de las 
pérdidas totales del rectificador funcio- 
nando a los máximos niveles nominales de 
corriente y temperatura. La disipación 
inversa puede aumentar bruscamente, no 
obstante, a medida que la temperatura o 
la tensión de bloqueo aumenta hasta un 
punto más allá del cual el dispositivo 
puede tener un funcionamiento confiable. 
Es importante, por consiguiente, operar 
dentro de los regímenes. - 

Se puede asignar un régimen de ten- 
sión inversa transitoria cuando se ha 
determinado que el dispositivo puede 
soportar durante breve tiempo esfuerzos 
producidos por tensiones elevadas, siem- 
pre y cuando el dispositivo retorne a las 
condiciones de funcionamiento normales 
una vez terminada la sobretensión. Esta 
condición está ilustrada en la Fig. 65. 

Los regímenes de tensión inversa de 
pico para los rectificadores de silicio de 
una sóla juntura oscilan entre 50 y 1.500 
volts, mientras que para los rectificadores 
apilados de junturas múltiples pueden 
llegar a varios cientos de miles de volts. 
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Figura 65. Forma de onda típica de las tensio- 
nes inversas repetitivas y transitorias aplicadas a 
través de un rectificador de silicio. 


Corriente directa 


El régimen de corriente asignado para 
un rectificador se expresa como un valor 
máximo de corriente directa a una tempe- 
ratura de carcaza determinada. Para estas 
condiciones, los gradientes de disipación 
de potencia y temperatura interna a 
través de la impedancia térmica de la 
untura a la carcaza son tales que la 
CS se halla a la temperatura máxima 
de funcionamiento (o cerca de ella) para 
la cual se puede mantener el régimen de 
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tensión de bloqueo. Con niveles de co- 
rriente superiores a este régimen máximo, 
los terminales internos y externos y los 
bornes del dispositivo pueden experimen- 
tar temperaturas excesivas, cualquiera sea 
el disipador provisto para la pastilla. El 
régimen de corriente puede describirse 
con más detalle con una curva como la 
que aparece en la Fig. 66. 
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Figura 66. Gráfico de regímenes de corriente de 
un rectificador de silicio de 12 amperes. 

A causa de que la corriente que pasa 
por un rectificador no circula normalmen- 
te en forma uniforme, los regímenes de 
corriente se expresan por lo general en 
términos de corriente promedio (1 prom .), 
corriente de pico (Ipico) y corriente 
eficaz (lesic,). Cada una de estas corrien- 
tes puede expresarse en términos de las 
otras dos. 

La corriente promedio que pasa por un 
rectificador, que trabaja con medias on- 
das sinuscidales, se relaciona con la co- 
rriente de pico mediante la siguiente 


ecuación: 
I = 1 Ipico sen wt d(wt) 
prom Md 
217 
= Ipico/tr (14a) 
0) ; 
lpico = TIprom (14b) 


La relación entre ln corriente de pico y 
la corriente eficaz de un rectificador que 


- 
al 
nm - A " g o * OI 
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trabaja con medias ondas sinusoidales 
puede expresarse en la siguiente forma: 


se 3 
a Ipico? sen? wt d(wt) 


2 
+/ 0 d(wt)? 
27 


lefic 


Ya pico (15a) 


(15b) 


La Tabla V resume las relaciones ex- 
presadas por las ecuaciones (14) y (15). 
Como se examinará más adelante, algunas 
de estas relaciones se usan para determi- 
nar la potencia disipada en un rectifica- 
dor. Las relaciones para las corrientes 
promedio, de pico y eficaz son aplicables 
sólo cuando el rectificador trabaja con 
medias ondas sinusoidales: 


lpico = 2 lefic 


Tabla V — Relación entre Iprom, 
lefic € Ípico. 


Ípico = TÍprom = 3,14 Iprom 
lprom= (1/7) Ipico = 0,32 Ípico 
Ípico = 2 letio 

letic = Ya Ipico 

Ipbrom = (2/1) lefic = 0,64 lesic 
lefice = (TT/2) lprom = 1,57 Iprom 


Los datos publicados para los rectifica- 
dores generalmente enumeran los límites 
máximos para la corriente promedio y 
para la corriente de pico no repetitiva. El 
régimen de corriente directa máxima pro- 
medio es el valor promedio máximo de 
corriente que puede circular a través del 
rectificador en sentido directo en las 
condiciones establecidas. El régimen de 
corriente directa de pico repetitiva es el 
valor instantáneo máximo de corriente 
directa repetitiva permitido en las condi- 
ciones establecidas, | 
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Los regímenes máximos dobles son 
necesarios porque en ciertas condiciones 
(por ejemplo, cuando se usa una carga 
altamente capacitiva), es posible que la 
corriente promedio sea baja y la corriente 
de pico sea suficientemente alta para 
provocar recalentamiento en el rectifica- 
dor. La expresión aproximada para las 
pérdidas de potencia P en un rectificador 
de silicio, dada por la ecuación siguiente, 
puede usarse para explicar cómo es posi- 
ble este tipo de funcionamiento: 


Piwatts) =% (Vec Lec) + (Lefic” Rain) 
(16) 


donde la tensión Ve. es de 0,4 a 0,8 volt, 
según la temperatura de la juntura; la 
corriente continua lec equivale a la co- 
rriente promedio Iprom ; la corriente lefic 
es la verdadera corriente eficaz y, para 
una corriente promedio fija, aumenta a 
medida que aumenta la corriente de pico; 
Rain es la resistencia dinámica del rectifi- 
cador en el rango de corriente considera- 
do. ] 

Un análisis de la Ec.(16) muestra que 
si la corriente de pico aumenta y el 
tiempo de conducción disminuye, de ma- 
nera tal que la corriente promedio se 
mantiene constante, la corriente eficaz y, 
por consiguiente, la potencia disipada en 
el rectificador (leric” Rdin) también au- 
mentan. Este comportamiento explica 
porqué el valor máximo admisible de la 
corriente promedio en los circuitos polifá- 
sicos se reduce a medida que aumenta el 
número de fases y disminuye el período 
de conducción. La Fig. 66 muestra el 
efecto del número de fases sobre la 
variación de la corriente promedio con la 
temperatura de la carcaza. 


Sobrecorriente transitoria 


El tercer límite de corriente máxima 
dado en los datos del fabricante referen- 
tes a los rectificadores de silicio es el 
régimen de sobrecorriente transitoria (o 
corriente de falla). Durante el funciona- 
miento, pueden producirse aumentos ex- 
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traordinariamente altos de corrientes en 
el momento del encendido, en la conmu; 
tación de carga y con los cortocircuitos. 
Un rectificador puede absorber una can- 
tidad limitada de aumento de disipación, 
producido por sobrecorrientes elevadas de 
corta duración, sin que se produzca nin- 
guna consecuencia a excepción de un 
momentáneo aumento en la temperatura 
de la juntura. Pero si las sobrecorrientes 
llegan a ser demasiado altas, la temperatu- 
ra de la juntura puede elevarse más allá de 
la capacidad máxima del dispositivo. El 
rectificador puede sufrir entonces un 
embalamiento térmico y quedar destruí- 
do. La Fig. 67(a) muestra una típica 


— ALIMENTACION = ONDA SINUSOIDAL, 
60 LA 


i 

HZ, TEMPERATURA DE 
CARCAZA = 150” C, CARGA RESISTIVA 
O INDUCTIVA, TENSION EFICAZ DE 
ALIMENTACION = VALOR NOMINAL 
MAXIMO. CORRIENTE DIRECTA MEDIA = 
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Figura 67, (a) Gráfico de régimen de sobreco- 
rriente de pico de un rectificador de silicio de 
12 amperes; (b) gráfico de coordinación que 
relaciona el régimen de soprecorriente transito- 
ria (curva A), las características de abertura do 
los fusibles del circuito SONEvA B) y la máxima 
sobrecorriente transitoria que puede aparecer 
en un circuito (curva C). 


A 


Rectificadores de Silicio 


curva del régimen de sobrecorriente tran- 
sitoria de un rectificador de silicio. 

Si el valor y duración de las sobreco- 
rrientes previstas exceden el régimen del 
rectificador, se puede agregar impedancia 
al circuito para limitar la magnitud de la 
sobrecorriente transitoria, o bien se pue- 
den usar fusibles para limitar su duración. 
En algunos casos, debe usarse un rectifica- 
dor con un régimen de corriente prome- 
dio superior al requerido por el circuito 
con el fin de hacer frente a las sobreco- 
rrientes que puedan producirse. Esta téc- 
nica elimina la necesidad de agregar ele- 
mentos adicionales de impedancia o fusi- 
bles especiales al circuito. 

Si se usan fusibles para proteger a los 
rectificadores, se construirá un gráfico de 
coordinación como el de la Fig. 67(b). 
Este gráfico muestra el régimen de sobre- 
corriente transitoria del rectificador (cur- 
va A), las características de abertura del 
fusible (B) y la máxima sobrecorriente 
que puede producirse en el circuito (C). 
Para confeccionar un gráfico de coordina- 
ción para un rectificador particular, el 
valor eficaz de la sobrecorriente transi- 
toria puede obtenerse en base a un gráfico 
universal de regímenes de sobrecorriente 
transitoria, como el que aparece en la 
Fig. 68. Las características de abertura 
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Nota: La corriente eficaz dada por esta curva 
es un régimen de sobrecorriente parcial y debe 
agregarso a la corriente eficaz normal para 
determinar el réglmen de sobrecorriente total, 
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del fusible pueden obtenerse de los datos 
técnicos del fabricante, pudiéndose calcu- 
lar en base a ellos la sobrecorriente 
máxima. 

El gráfico de coordinación mostrado 
en la Fig. 67(b) fue preparado para un 
rectificador de silicio de 12 amperes que 
trabaja con media onda, es alimentado 
con CA de 220 volts eficaces y está 
protegido por un fusible cuyas caracterís- 
ticas de abertura están representadas en la 
curva B, Si se determina que la impedan- 
cia de cortocircuito total de todos los 
elementos del rectificador es de 2,25 
ohms, la sobrecorriente de pico ls, para 
funcionamiento de onda completa, puede 
calcularse en la siguiente forma: 


1, = 220 Vetie X 141 _ 
2,25 





137,6 amperes 


Para el funcionamiento en media onda, la 
sobrecorriente de pico (ls = Ipico) puede 
convertirse a corriente eficaz usando las 
relaciones dadas en la Tabla I, en la 
siguiente forma: 


Y Ípico 


ae o 68,8 amperes 


lefic = 


La curva A de la Fig. 67(b), que es 
simplemente una reproducción de la cur- 
va de 12 amperes del gráfico de regímenes 
universal de la Fig. 68, proporciona el 
régimen de sobrecorriente transitoria del 
rectificador de silicio de 12 amperes, pero 
no considera el valor eficaz normal de la 
corriente que puede admitir el rectifica- 
dor. Este valor normal de corriente eficaz 
debe restarse de la sobrecorriente total 

ra determinar la sobrecorriente real de 

falla. Primeramente, las relaciones de la 
Tabla V se usan para convertir el régimen 
de corriente promedio del rectificador al 
valor eficaz normal, en la siguiente forma: 
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143% lorom 
1,57 X 12, 0 18,8 amperes 


lefic = 


!l 


La corriente excesiva se determina 
entonces mediante el siguiente cálculo: 


Isobrecorr. — Ínorma1 = 68,8 — 18,8, 
o 50 amperes 


La corriente de falla de 50 amperes 
está representada en el gráfico de coordi- 
nación de la Fig. 67(b) por la curva en 
línea recta C. El rectificador de 12 ampe- 
res puede soportar una corriente de falla 
de esta magnitud durante 51 milisegun- 
dos, como lo indica el punto de intersec- 
ción de las curvas A y C. El fusible, sin 
embargo, se abre e interrumpe la circula- 
ción de corriente en el circuito después de 
43 milisegundos, como indica el punto de 
intersección de las curvas B y C, quedan- 
do así protegido el rectificador. 


Amperes al cuadrado-segundos(1* +) 


El régimen de amperes al cuadrado-se- 
gundos de un rectificador de silicio pro- 
proporciona información sobre la sobre- 
corriente transitoria máxima subcíclica 
que el rectificador puede soportar cuando 
se utiliza con dispositivos interruptores de 
acción extremadamente rápida o cuando 
funciona en aplicaciones no sinusoidales, 
En los datos técnicos del fabricante, el 
régimen se da generalmente para el fun- 
cionamiento a 60 Hz y se calcula en base 
a la sobrecorriente de pico máxima que el 
rectificador puede soportar durante el 
lapso de un ciclo (16,67 milisegundos) en 
la siguiente forma: 


2 
124 = (pesimez de sobrecorr. en un ciclo 
la 2 


X 16,67 X 10? (17) | 


El valor de pico de la sobrecorriente que 
puede soportar un rectificador de silicio 
de 12 amperes es de 240 amperes, como 
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lo indica la curva de la Fig. 67(a). El 
régimen de amperes al cuadrado-segundos 
para el rectificador se determina entonces 
mediante el siguiente cálculo: 


9) 
Pt= (222 Xx 16,67 X 107 


= 240 amperes al cuadrado-segundo 


En base al valor obtenido para el 
régimen de 1? t, es posible calcular el valor 
eficaz de la sobrecorriente máxima para 
cualquier lapso de tiempo entre 0,83 
milisegundo y 8,3 milisegundos (es decir, 
del 5 al 50 por ciento del período de un 
ciclo). Por ejemplo, si la onda cuadrada 
de corriente debe pasar a través del 
rectificador de 12 amperes durante 3 
milisegundos, la corriente máxima que 
puede tolerarse se determina en la forma 
siguiente: 


1% 
Laja 
[240 amperes al cuadrado-segundos 

3 X 10? segundos 


(18) 





= 283 amperes 


Si a través del rectificador pasa un semici- 
clo sinusoidal de corriente en lugar de la 
onda cuadrada de corriente, ei valor de 
pico de la corriente máxima admisible se 
determina con la relación de la Tabla V 
en la siguiente forma: 


Ípico = 2 lefic 


2X 283,6 566 amperes 


RECTIFICADORES DE 
RECUPERACION RAPIDA 
En la selección de los rectificadores de 
silicio para fuentes de alimentación de 
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alta tensión de televisión, inversores de 
alta velocidad, reguladores de conmuta- 
ción y otras aplicaciones de alta frecuen- 
cia, las características de recuperación 
rápida constituyen un requisito esencial. 
El tiempo de recuperación real de un 
rectificador depende no sólo de las carac- 
terísticas estructurales del dispositivo, 
sino también de factores tales como la 
cantidad de corriente directa previa al 
apagado, la velocidad de decrecimiento de 
la corriente directa, la magnitud de la ten- 
sión inversa aplicada y la temperatura de 
juntura dei rectificador. Por consiguiente, 
las especificaciones del fabricante para el 
tiempo de recuperación inversa de un 
determinado rectificador sólo tienen sen- 
tido si también se especifican los paráme- 
tros críticos y el circuito de prueba real 
usado para la medición. — 


Circuito de prueba para 
el tiempo de recuperación 


La Fig. 69(a) muestra un circuito reco- 
mendado por la Comisión del JEDEC 
(30-22) sobre rectificadores de potencia 
para ser usado en la medición del tiempo 
de recuperación de los rectificadores. En 
este circuito, el capacitor C se carga 
durante el ciclo positivo de la tensión de 
CA de entrada. Durante el semiciclo 
negativo, el rectificador controlado de 
silicio (RCS) se dispara y el capacitor C se 
descarga a través del inductor L y del 
rectificador en el cual se están haciendo 
las mediciones de tiempo de recupera- 
ción. En la Fig. 69(b) se muestra la forma 
de onda de corriente obtenida en la 

rueba. El inductor L y el capacitor C 
orman un circuito resonante en serie, de 
manera pues que la corriente directa que 
pasa por el rectificador es casi una media 
onda sinusoidal. La corriente directa de 
pico Irm se especifica como Tr veces el 
valor nominal promedio de la corriente de 
media onda sinusoidal que atraviesa el 
rectificador, La velocidad de decrecimien- 
to de la corriente directa (—di/dt) se 
especifica como la pendiente de una línea 
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Figura 69, Circulto de prueba y forma de onda 
para medir el tiempo de recuperación inversa de 
un rectificador. 
recta que pasa a través -de los puntos 
Irm/2 y cero. Independientemente del 
valor de la corriente directa de pico, el 
valor di/dt se especifica en 25 amperes 
por microsegundo para los rectificadores 
de alta potencia montados con pernos y 
en 10 amperes por microsegundo para los 
rectificadores de baja potencia montados 
con terminales. En un verdadero pulso de 
media onda sinusoidal, el incremento de 
Ipm /2 a cero representa 30 grados eléctri- 
cos, o un sexto del ancho total del pulso 
de corriente directa. La velocidad de 
decrecimiento de la corriente directa, por 
lo tanto, puede expresarse en términos 
del ancho del pulso total (AP) en la 

siguiente forma: 


di 0 Ipm/2 a Ma (19) 
dt (APY!6 AP 


| ” 


Para los rectificadores montados con 
perno, el vaior di/dt se especifica en 25 
amperes por microsegundo. El ancho del 
pulso, por consiguiente, está definido por 
la siguiente relación: 


AP = 3Irx/25 = 0,12Irm (20) 


Para los rectificadores montados con ter- 

minales, el valor di/dt se especifica en 10 

amperes por microsegundo, y la expresión 

para el ancho del pulso se convierte en: 
AP — 3Irm/10 _— 0,3 Lem (21) 

El ancho deseado del pulso de corrien- 
te se obtiene seleccionando los valores 
adecuados para L y C en el circuito de 
prueba. Los valores de estos componentes 
se determinan en base a las siguientes 
relaciones: 


AP 


ll 


Tr (LC)P (22) 


C 


Tem (AP) /7r Y 


donde Vp es la tensión de pico que hay a 
través del capacitor. 


(23) 
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Figura 70. Circulto típico práctico para medir 
recupera 
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Las relaciones expresadas anteriormen- 
te presuponen que las pérdidas en el 
circuito son cero. Ciertos ajustes de los 
valores calculados para L y C pueden ser 
necesarios para compensar estas pérdidas. 

Un circuito práctico típico para medir 
el tiempo de recuperación de un rectifica- 
dor de recuperación rápida ha sido ilustra- 
do en la Fig. 70. El diodo en paralelo con 
el RCS 40216 de este circuito lleva la 
corriente inversa a través del circuito LC, 
de manera que las características de recu- 
peración inversa del rectificador no se ven 
afectadas por la característica de recupe- 
ración inversa del RCS, 

Se han usado muchos otros circuitos 
para medir el tiempo de recuperación 
inversa. La Fig. 71 muestra un método 
usado por algunos fabricantes como base 
para los datos de recuperación inversa. En 
este circuito, la fuente de corriente direc- 
ta y los resistores asociados se ajus- 
tan para proporcionar un valor específico 
de corriente directa. La fuente de corrien- 
te inversa se ajusta para suministrar un 
valor específico de corriente de recupera- 
ción inversa cuando se cierra la llave S. En 


algunos casos, la llave S y la fuente de 


RECTIFICADOR 
DE SILICIO 


50 K 
AMPLITUD 


5 


RCA 40216 


AL OSCILOSCOPIO 
TIEMPO DE 
CRECIMIENTO 


< 0,01us 


SALIDA 
50 $2 


TRANSFORMADOR DE 
PUL.505 ELEVADOR 


“lemao de recuperación de un rectificador de 
n rápida, 


có 





Rectificadores de Silicio 


+ 











FUENTE DE RECTIFICADOR 
CORRIENTE DE SILICIO CORRIENTE 
DIRECTA INVERSA 


5 RESISTOR $ 
PARA CONTROL 
DE CORRIENTE 


FUENTE DE 


AL OSCILOSCOPIO 
DE BANDA ANCHA 


CORRIENTE 
DIRECTA 


CORRIENTE DE 
RECUPERACION 
INVERSA 


ys 


Figura 71. Circuito típico usado para medir 
el tiempo de recuperación inversa de un 
rectificador. 


id 


10% 

CORRIENTE 

DE RECUPERACION 
INVERSA 





corriente inversa son reemplazadas por un 
generador de pulsos. 

Lamentablemente, la mayoría de los 
diferentes métodos para medir el tiempo 
de recuperación inversa proporcionan re- 
sultados muy variables. Los valores obte- 
nidos dependen de muchos factores; entre 
ellos, el valor absoluto de la corriente 
directa, el valor absoluto de la corriente 
de recuperación inversa, el punto de la 
forma de onda en el cual se mide el 
tiempo de recuperación (generalmente el 
10% de la corriente inversa de pico) y la 
velocidad con la que la corriente directa 


decrece hacia cero (generalmente, una 


función de la disposición del circuito, la 
capacitancia parásita y la inductancia). 

La correlación de las mediciones del 
tiempo de recuperación inversa entre los 
equipos ubicados en diferentes lugares se 
hace difícil en circuitos que producen 
cambios muy rápidos de corriente (como 





en el circuito mostrado en la Fig. 71). 
Modificaciones aparentemente pequeñas 
en la disposición del circuito pueden 
afectar en forma significativa el tiempo de 
recuperación inversa medido. El circuito 
mostrado en la Fig. 69, que utiliza un 
pulso de corriente de prueba, cuya forma 
es la de una media onda sinusoidal, 
proporciona resultados que son fácilmen- 
te reproducibles, incluso con circuitos de 
disposiciones muy distintas. Por esta ra- 
zón, se lo considera el método más 
apropiado para evaluar la característica de 
recuperación inversa de un rectificador. 


Tipo de curvas características 
de recuperación 


En un circuito determinado, pueden 
existir tres tipos de curvas características 
de recuperación, según el tipo de rectifi- 
cador utilizado. Aunque la forma exacta 
de la curva de recuperación es una fun- 
ción del circuito, la forma básica es la que 
aparece en la Fig. 72. La curva mostrada 
en la Fig. 72(a) está asociada a un rectifi- 
cador común no proyectado para dar 
curvas de apagado rápido. La Fig. 72(b) 
muestra la curva de recuperación de un 
rectificador que recupera súbitamente su 
capacidad de bloqueo de tensión. Aunque 
este tipo “instantáneo” de curva de apa- 
gado indica un buen funcionamiento en 
altas frecuencias, puede producir efectos 
indeseados. Si la magnitud del pico de 
corriente inversa, desde el cual se abre el 
rectificador, es relativamente alta, aparece 
una cantidad apreciable de energía en las 
armónicas generadas por la desconexión. 
Si en las cercanías hay receptores sensi- 
bles de radio o televisión, estas armónicas 
pueden orear problemas de interferencia. 
Si el rectificador tiene asociada una consi- 
derable inductancia en los terminales, la 
desconexión puede inducir campanilleo 
en esta inductancia, lo cual daría orígen a 
un mal funcionamiento. En algunos casos, 
la alta di/dt asociada a la inductancia de 
los terminales puede inducir tensiones 
suficientemente grandes como para des- 
truir al rectificador, 
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(a) 


(b) 


(c) 


Figura 72. Curvas caracteristicas de recupera- 
ción inversa de un rectificador: (a) para rectifi- 


prados convencionales; (b) curva de recupera- : 


ción rápida instantánea; (c) curva de recupe- 
ración rápida sin apagado brusco. 


La curva característica mostrada en 
Fig. 72(c) representa un rectificador que 
se apaga rápidamente, pero en forma algo 
más gradual que la curva de recuperación 


mostrada en. la Fig. 72(b). El tiempo de 
recuperación inversa es apenas mayor que 
el del tipo de desconexión rápida, pero la 
generación de armónicas y los efectos del 
campanilleo se reducen enormemente. 
Los rectificadores de recuperación rápida 
RCA han sido proyectados para tener una 
curva de recuperación inversa similar a la 
que aparece en la Fig. 72 (c). Este tipo de 
curva se logra mediante el agregado de 
impurezas de oro para controlar la dura- 
ción de los portadores minoritarios y 
mediante una geometría de la juntura 
diseñada para impedir disminuciones 
abruptas en la corriente negativa de pico, 
La Fig. 73 muestra las curvas de recupera- 
ción inversa de un típico rectificador 
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Figura 73. Curvas características de recupera- 


ción inversa de un rectificador RCA-40643 de 


recuperación rápida. 


RCA de recuperación rápida proyectado 
para ser usado en un sistema de deflexión 
horizontal con RCS. 


RECTIFICADORES DE AVALANCHA 
CONTROLADA 


Los rectificadores de avalancha contro- 
lada se recomiendan para las aplicaciones 
en que la capacidad para soportar eleva- 
dos transitorios de tensión constituye un 
factor importante del diseño. En este tipo 
de rectificadores, la tensión a la que se 
produce la avalancha es predeterminada 
durante la fabricación mediante un con. 
trol preciso de las resistividades (es decir, 
de las concentraciones de impurezas) en 
las zonas de la juntura y mediante una 
cuidadosa atención de la geometría de 
la pastilla de silicio. En la fabricación 
de los rectificadores de avalancha con. 
trolada, se debe tener especial cuidado 
para asegurar una gran regularidad de 
la pastilla de silicio y una distribución 
pareja de impurezas, en las regiones n 
y p, de la juntura del semiconductor. 
Además, los bordes de la juntura 
p-n de silicio deben tener una forma tal 
que reduzcan la intensidad de los campos 
eléctricos localizados en la superficie de la 
juntura. Estas condiciones aseguran que la 
ruptura sea uniforme a través de toda la 
zona de la juntura, en lugar de concen: 
trarse en puntos débiles cercanos a la 
superficie de la juntura. Esta avalancha 
uniforme, si se mantiene dentro de lími. 
tes aceptables, no es destructiva, 
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Sometiendo a numerosas pruebas a los 
rectificadores de avalancha controlada es 
posible predecir con exactitud el compor- 
tamiento de estos dispositivos en condi- 
ciones de tensión inversa elevada. Los 
rectificadores son probados para determi- 
nar su aptitud para soportar elevados 
transitorios de tensión sometiéndolos 
también a pruebas de duración para deter- 
minar su capacidad para funcionar largos 
períodos en la región de avalancha. La 
pendiente de la curva corriente-tensión en 
la región de avalancha define el nivel de 
disipación al comienzo de la ruptura por 
avalancha y también el nivel máximo de 
disipación que los rectificadores pueden 
soportar en condiciones de polarización 
inversa, 

Dentro de los regímenes especificados, 
los rectificadores de avalancha controlada 
pueden absorber sin riesgos grandes au- 
mentos bruscos de energía, como los que 
se producen como consecuencia de la 
conmutación rápida de los circuitos 
inductivos, 


RECTIFICADORES DISPUESTOS 
EN SERIE Y EN PARALELO 


Dos o más rectificadores de silicio 
pueden disponerse en serie o en paralelo 
para ampliar las capacidades de corriente 
y tensión más allá de los límites de un 
sólo rectificador. En los párrafos siguien- 
tes se enuncian algunas consideraciones 
básicas sobre las múltiples conexiones de 
los rectificadores de silicio, 


Disposiciones en paralelo 


Cuando dos o más rectificadores de 
silicio se conectan en parelelo, la capaci- 
dad de admisión de corriente de las 
unidades combinadas es substancialmente 
mayor que la de un sólo rectificador del 
mismo tipo. Sin embargo, muchas veces 
es más práctico obtener la mayor capaci- 
dad de corriente usando un circuito poli: 
fásico o seleccionando un sólo rectifica: 
dor para altas corrientes, si existe, que 
pueda proporcionar las capacidades re: 
queridas, 





Cuando los rectificadores van 4 UNMINO 
en paralelo, lo que hay que tener más en 
cuenta son las características de tenslón 
directa de los rectificadores elegidos. $i 
estas características no son semejantes, 1 
produce una distribución A 

y 





de la corriente entre los rectificadores. 
rectificador que tiene la menor caída ( 
tensión directa recibe una mayor parte d 
la corriente total. Esta mayor correr 
te produce un mayor recalentamiento dl 
este rectificador, lo cual reduce aun Mm 
la caída de tensión directa, producl 
así un aumento adicional en la corr 
Este efecto regenerativo puede p 
la destrucción del rectificador y ori 
la destrucción progresiva de odo 
rectificadores del conjunto en paral 
Por consiguiente, cuando los rectificadi 
res de silicio van a funcionar en paralelo, — 
la configuración del circuito debe ayegu 
rar que todos los rectificadores reciban 
cantidades iguales de la corriente tot 0 
bien se debe cuidar que las caracteristica 
de tensión directa de los rectificadores 
sean semejantes, pudiéndose también uti 
lizar una combinación de estas dos té. 
nicas. 

La corriente puede dividirse en iguales 
cantidades entre los rectificadores usando 
resistores O inductores compensadores en 
serie con cada rectificador. La principal 
desventaja del uso de resistores en serle 
es que introducen grandes pérdidas de po- 
tencia que reducen el rendimiento del rec 
tificador. La principal desventaja de los 
inductores compensadores es su costo re: 
lativamente elevado, 


El mejor método para asegurar una 
división equilibrada de la corriente 4 
través de los rectificadores en paralelo 
consiste en seleccionar los rectificadores 
en base a sus características semejantes de 
tensión directa. Esta selección puede ha» 
cerse más fácilmente cuando se debe 
construir un gran número de circuitos en 
paralelo, ya que los rectificadores pueden 
clasificarso en diferentes categorías de 
cuida de tensión, seleccionándose las uni: 
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dades de sólo una categoría para un 
determinado circuito en paralelo. Debido 
a que la caída de tensión directa de un 
rectificador de silicio depende de la tem- 
peratura, los rectificadores usados en un 
conjunto en paralelo deben ser manteni- 
dos a la misma temperatura. Una técnica 
para asegurar desviaciones mínimas en las 
temperaturas de los rectificadores consis- 
te en montar a todas las unidades del 
conjunto en paralelo en el mismo disipa- 
dor térmico. : 

Cuando los rectificadores de silicio 
están conectados en paralelo, todos los 
contactos deben tener baja resistencia, los 
alambres usados deben ser suficientemen- 
te gruesos para que su resistencia sea 
despreciable y en los conjuntos para altas 
corrientes el conexionado debe hacerse de 
manera de lograr un desequilibrio mínimo 
en los efectos inductivos. 


Disposiciones en serie 

Dos o más rectificadores de silicio 
pueden conectarse en serie cuando los 
requerimientos de tensión exceden las 
capacidades de un sólo rectificador. Cuan- 
do los rectificadores van a usarse en serie, 
lo que hay que tener más en cuenta es 
que la tensión inversa se divida en igual 
forma a través de cada rectificador. Las 
dos técnicas más comunes para asegurar 
una división uniforme de la tensión son el 
uso de redes compensadoras de resisten- 
cias y capacitancias y la selección de 
rectificadores con características inversas 
semejantes. Estas técnicas se exponen más 


detalladamente en la sección siguiente, . 


“Conjuntos de Rectificadores para Alta 
Tensión”. 

Una tercera técnica que puede em- 
plearse cuando los rectificadores están 
conectados en serie es el uso de transfor- 
madores con bobinados secundarios múl- 
tiples. Cada bobinado secundario está 
conectado a través de uno de los rectifica- 
dores de la serie. Esta técnica sólo resulta 
práctica cuando se deben conectar pocos 
rectificadores en serie, Cuando el número 
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de rectificadores es grande, el costo y la 
complejidad del secundario múltiple ha- 
cen prohibitiva a esta técnica. 


CONJUNTOS DE RECTIFICADORES 
PARA ALTA TENSION 


Cuando se requieren tensiones superio- 
res a las que se pueden obtener con un 
sólo rectificador, se usa un apilado en 
serie de rectificadores. Se han empleado 
varios métodos para igualar la distribu- 
ción de tensión a través de los rectificado- 
res en serie en los conjuntos para alta 
tensión. Entre estos métodos, los dos más 
comunes son la compensación con RC y 
la selección de rectificadores semejantes 
para los conjuntos no compensados. 


Conjuntos compensados con RC 


En los rectificadores apilados para alta 
tensión y compensados con RC, se coloca 
un resistor y un capacitor a través de cada 
unidad rectificadora. Estos resistores y 
capacitores obligan a que la tensión inver- 
sa se distribuya en igual forma a través de 
cada unidad de la serie si sus valores se 
eligen de tal manera que, en todas las 
condiciones de funcionamiento, sean es- 
tos componentes y no los rectificadores 
los que controlen la distribución de la 
tensión. Los resistores controlan la divi- 
sión de tensión durante el funcionamien- 
to en CC. Los capacitores controlan la 
división de tensión durante el funciona- 
miento con alta frecuencia o cuando se 
aplican tensiones transitorias. Durante el 
funcionamiento normal con baja frecuen- 
cia, la división de tensión es controlada 
tanto por los resistores como por los 
capacitores. 


La capacitancia parásita que aparece 
entre los rectificadores y masa, Cy en la 
Fig. 74, tiende a originar una distribución 
desigual de la tensión a través de los 
rectificadores. El efecto disruptivo de esta 
capacitancia parásita es una razón para 
usar un capacitor C, en paralelo con cada 
rectificador, 


lod 
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Figura 74. Conjunto de rectificadores para aita 
tensión que emplea capacltores en derlvación 
Cs) para compensar las capacitancias parásitas 
Cs) e igualar los tiempos de recuperación 
nversa de los rectificadores individuales. 

El efecto de la capacitancia parásita es 
máximo durante la aparición de transito- 
rios. Cuando se aplica una tensión inversa 
escalonada al terminal del rectificador 
más alejado de masa, la mayor parte de 
esta tensión aparece a través del primer 
rectificador de la serie. Esta condición se 
produce porque la capacitancia de juntura 
de ese rectificador es pequeña y tiene una 
gran reactancia en comparación con la 
capacitancia a masa del resto de los 
rectificadores de la serie. Si en paralelo 
con cada rectificador se conecta un capa- 
citor Cs, cuya capacitancia es grande en 
comparación con la capacitancia parásita 
Cg, se puede establecer una distribución 
uniforme de tensión entre todos los recti- 
ficadores de la serie, 

Los capacitores en paralelo también se 
usan para igualar el tiempo de recupera- 
ción inversa. Como ya se mencionó en la 
sección “Características Eléctricas”, la 
recuperación inversa de un rectificador es 
básicamente el resultado de dos efectos: 
1) los portadores minoritarios son disper- 
sados de la juntura por la corriente 
inversa, y 2) los portadores minoritarios 
se recombinan en la zona de la juntura. 
De estos dos efectos, el más rápido es la 
dispersión de portadores minoritarios cau- 
sada por la corriente inversa, 

En cualquier serie de rectificadores, el 
tiempo de recuperación inversa de las 
diferentes unidades no es exactamente 
igual. Si los rectificadores no están espe- 
cialmente agrupados por sus tiempos de 
recuperación, aquellas unidades que se 


recuperan más pronto bloquearán la ten- 
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sión total que vuelve a aparecer o bien 
dejarán pasar la corriente inversa. Cuando 
estas unidades más rápidas se recuperan, 
detienen la circulación de corriente inver- 
sa y así reducen el tiempo de recupera- 
ción de las restantes unidades. Los capaci- 
tores en paralelo derivan la corriente 
inversa en torno de los rectificadores 
recuperados y así aceleran la recuperación 
de los rectificadores más lentos. 


Conjuntos de rectificadores 
no compensados 


En un conjunto de rectificadores para 
alta tensión no compensados, las caracte- 
rísticas de los rectificadores en serie son 
equiparadas para lograr una división uni- 
forme de la tensión entre las diferentes 
unidades de la serie. Las características 
consideradas para esta división de tensión 
son el tiempo de recuperación inversa, la 
tensión de avalancha y la capacidad de 
disipación inversa. Los efectos de estas 
características están relacionados entre sí 
y deben ser considerados en conjunto. 


Cuando los rectificadores han sido 
agrupados por sus tiempos de recupera- 
ción, pueden usarse con más confianza en 
disposición en série ya que todos ellos 
recuperarán su capacidad de bloqueo 
aproximadamente al mismo tiempo. Cual- 
quier carga que circule hacia la capacitan- 
cia Cg es suministrada en forma parcial 
mientras todos los rectificadores estén 
todavía en el estado “SI”. Cualquier 
corriente que circule durante este lapso 
pasa a través de las unidades que están en 
estado de baja impedancia; por lo tanto, 
la potencia disipada a través de ellas es 
pequeña. Además, si todas las unidades 
tienen tiempos de recuperación semejan- 
tes, el principal modo de recuperación 
inversa es consecuencia de la dispersión 
de los portadores minoritarios y todos los 
rectificadores se recuperan por el método 
de recuperación más rápido. Cualquier 
desequilibrio en el tiempo de recupera- 
ción es, por lo tanto, pequeño, y las 
unidades que lo consiguen en primer lugar 
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tienen que bloquear el exceso de tensión 


durante un período de tiempo muy breve. 

Un rectificador perteneciente a una 
serie no compensada externamente, que 
se recupera antes que los demás rectifica- 
dores, comienza inmediatamente a blo- 
quear toda la tensión; como consecuen- 
cia, la capacidad de bloqueo de tensión de 
este rectificador puede aumentar lo sufi- 
ciente como para provocar la falla del 
dispositivo. 

in rigor, la equiparación de las carac- 
terísticas de tiempo de recuperación y de 
avalancha de los rectificadores cumple la 
misma función que el capacitor y el 
resistor en los conjuntos en serie compen- 
sados por RC, La capacidad de disipación 
inversa del rectificador ocupa el lugar del 
o en el conjunto compensado por 
RC, El empleo de características de ava- 
lancha semejantes da los mismos resulta- 
dos que el resistor compensador durante 
el funcionamiento con CC. La equipara- 
ción en la capacidad de disipación inversa 
de los rectificadores asegura que no haya 
disminución de la confiabilidad de la 
unidad como resultado de la acción de 
avalancha, 


Presentación 


Existen generalmente tres métodos de 
presentación de los conjuntos de rectifica- 
dores para alta tensión: encapsulación; 
exposición abierta al aire; e inmersión en 
una atmósfera especial de alta tensión, tal 
como el aceite para transformadores o los 
más recientes medios aislantes gaseosos. 
Cada uno de estos sistemas tiene sus 
ventajas y desventajas. 

Cuando se usa la encapsulación, es 
posible obtener una elevada densidad de 
almacenamiento. El continente, o encap- 
sulante, protege al conjunto de rectifica- 
dores de las atmósferas nocivas, como las 
que existen en zonas muy húmedas, El 


encapsulante, además, protege al conjun- 


to de las acumulaciones de polvo y 
meledad que pueden originar fugas y 
alterar la división de tensión entre los 
rectificadores, Por otra parte, el encapsu- 
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lante actúa como una barrera que impide 
la verificación de cada unidad individual 
del conjunto, de manera que no es posible 
reparar la falla de un rectificador aunque 
ella haya sido detectada. Cualquier dete- 
rioro del apilado, revelado por una inspec- 
ción general del conjunto total, sólo 
puede subsanarse reemplazando todo el 
apilado. Además, el encapsulado de los 
conjuntos para alta tensión produce una 
seria pérdida en la capacidad disipadora 
de calor. 


Por esta razón, no es aconsejable en- 
capsular conjuntos muy grandes o muy 
costosos. Si se debe encapsular un conjun- 
to para alta tensión y baja corriente, hay 
que considerar el uso de varias secciones 
encapsuladas, de manera tal que si se 
produce un deterioro en alguna parte del 
apilado, sólo se tenga que reemplazar esa 
parte. En general, se deben encapsular 
sólamente aqueilos conjuntos que puedan 
ser reemplazados fácilmente. 

Los conjuntos abiertos expuestos di- 
rectamente a la atmósfera tienen varias 
ventajas. Se pueden instalar con bastante 
facilidad y el enfriamiento puede efectuar- 
se por convección y radiación y, cuan- 
do se requiere alta disipación, por aire 
forzado. Todos los rectificadores están 
expuestos y pueden inspeccionarse para 
buscar deterioros. Cuando se encuentra 
un rectificador averiado, se lo puede 
reemplazar individualmente y no es nece- 
sario descartar todo el conjunto. La cons- 
trucción abierta permite el uso eficiente 
de disipadores grandes y el proyectista 
puede hacer un uso más pleno de la 
capacidad del rectificador. 


Las mismas características que hacen 
atractiva a la encapsulación, son desventa- 
jas en el conjunto abierto, Se requiere una 
baja densidad de apilado debido a las 
necesidades de aislación. Las atmósferas 
nocivas o la humedad elevada afectan el 
funcionamiento. Las ucumulaciones de 
polvo y suciedad pueden originar fugas 
que alteran la división de tensión entre Jos 
rectificadores y, durante el funcionamien- 
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to con alta tensión, se puede desarrollar 
efecto corona si no se toman precau- 
ciones. 

Los conjuntos sumergidos en aceite 
ofrecen algunas de las ventajas de los 
conjuntos encapsulados y abiertos, ade- 
más de algunas ventajas adicionales. Cuan- 
do se utiliza aceite como medio aislante, 
se puede obtener una buena densidad de 
apilado. El contacto íntimo entre el 
aceite y los disipadores facilita el enfria- 
miento de los rectificadores. El sistema 
cerrado de aceite tiende a reducir la 
acumulación de suciedad. Las propie- 
dades dieléctricas del aceite reducen o 
eliminan los problemas de corona. Ade- 
más, los conjuntos de rectificadores pue- 
den extraerse del aceite para su inspec- 
ción y mantenimiento. 

Las desventajas de la inmersión en 
aceite superan a las ventajas en muchas 
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aplicaciones, por ejemplo, en las instala- 
ciones de baja tensión. El uso de la 
inmersión en aceite requiere un tanque de 
aceite con aisladores pasantes para alta 
tensión y el mayor peso del sistema puede 
crear problemas de carga en el piso. 
Cuando se disipan grandes cantidades de 
potencia en los rectificadores, se requiere 
un enfriamiento adicional, pudiendo ser 
necesario un intercambiador térmico para 
eliminar el calor del aceite o un radiador 
con ventilador a través del cual pueda 
circular el aceite. Si no se toman precau- 
ciones, el aceite puede contaminarse 
con humedad y suciedad, lo que 
provocaría la formación de arcos y 
corona. Aunque es posible la verificación 
y mantenimiento de un sistema sumer- 
gido en aceite, muchas veces la extracción 
del conjunto del aceite resulta una opera- 
ción difícil. 
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Consideraciones Basicas sobre el 


Proyecto de los 


Transistores de Potencia 


El principal factor que se debe consi- 
derar al proyectar los transistores de 
potencia es la capacidad de admisión de 
potencia. Esta capacidad está determina- 
da por la máxima temperatura de juntura 
que puede soportar un transistor y por la 
rapidez con que puede disiparse el calor 
de la juntura. (En el capítulo “Factores 
Térmicos” se describe el circuito térmico 
para un transistor de potencia.) 

En general, la teoría física básica que 
define el comportamiento de cualquier 
transistor bipolar en relación con interac- 
ciones de los portadores de carga, ganan- 
cia de corriente, rangos de frecuencia, 
ruptura por tensión y regímenes de co- 
rriente y temperatura no difiere significa- 
tivamente para los transistores de poten- 
cia. Sin embargo, deben admitir 
grandes densidades de corriente y tie- 
nen que soportar campos de tensión 
intensos. Por consiguiente, es necesario 
ampliar la teoría del transistor básico 
para incluir el efecto que producen 
estas condiciones en el comporta- 
miento físico de los dispositivos. Ade- 
más, las capacidades físicas de los transis- 
tores de potencia deben ser definidas en 
términos de factores, tales como niveles 
de energía de segunda ruptura, área de 
funcionamiento seguro y esfuerzos cícli- 
cos térmicos, que generalmente no se 
consideran en los transistores para señales 
débiles, En el capítulo “Bases Físicas para 
los Regímenes de los Transistores de 


Potencia” se explican los diferentes facto- 
res de los regímenes que definen los 
límites de funcionamiento máximos.) 


TEORIA FISICA GENERAL 


Todos los transistores bipolares se 
componen de tres capas de material semi- 
conductor (generalmente silicio para los 
tipos de potencia), llamadas emisor, base 
y colector. La estructura resultante forma 
dos juntura p-n contiguas. La juntura de 
entrada (emisor-base) sirve como fuente, 
o inyector, de portadores de carga; la 
juntura de salida (base-colector) recoge 
los portadores de corriente inyectados. 
Durante el funcionamiento normal, la 
juntura p-n emisor-base está polarizada en 
sentido directo y la juntura p-n colec- 
tor-base está polarizada en sentido inver- 
so, 

Como ya se explicó en el capítulo 
“Rectificadores de Silicio”, una juntura 
p-n polarizada en sentido inverso equivale 
a un elemento de alta resistencia, mien- 
tras que una juntura polarizada en sentido 
directo equivale a un elemento de baja 
resistencia. El campo eléctrico que atra- 
viesa la juntura polarizada en sentido 
directo vence la barrera de energía en la 
juntura y produce la inyección de lagunas 
en la región tipo n y de electrones en 
la región tipop. A causa de la gran 
cantidad de electrones libres que hay 
en ln región tipon y de lagunas en la 
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región tipo p, las lagunas y electrones 
inyectados se denominan portadores 
de carga minoritarios. Por lo tanto, una 
juntura p-n polarizada en sentido directo 
es un inyector de portadores minoritarios 
y el número de estos portadores inyec- 
tados depende de la magnitud de la 
tensión de polarización directa. 


Circulación de portadores 
de carga 

Cuando una juntura p-n simétrica está 
polarizada en sentido directo, la vida de 
los portadores minoritarios inyectados es 
muy corta. Debido a los numerosos elec- 
trones libres que hay en la región tipo n, 
una laguna inyectada en esta región pro- 
bablemente no penetrará en forma muy 
profunda, ya que pronto encontrará un 
electrón y será aniquilada (es decir, neu- 
tralizada), como se muestra en la Fig. 75, 
En forma similar, cualquier electrón in- 
yectado en la región tipo p por lo general 
es rápidamente neutralizado por una de 
las numerosas lagunas que hay en esta 
región. En una juntura p-n simétrica, por 
lo tanto, los portadores minoritarios in- 
yectados no pueden penetrar muy pro- 
fundamente o durar mucho tiempo antes 
de ser aniquilados. 


LA RECOMBINACION 
SE PRODUCE AQUI 


LA RECOMBINACION 
SE PRODUCE AQUI 





LOS ELECTRONES 
INYECTADOS NO LLEGAN 
A ESTA REGION 


LAS LAGUNAS 
INYECTADAS NO LLEGAN 
A ESTA REGION 


Figura 75. Diagrama que muestra que la recom- 

binación limitá el movimiento de los portadores 

inyectados en una juntura p-n simétrica polari- 
zada en sentido directo. 


La Fig. 76(a) muestra una juntura p-n 
asimétrica en la cual la región tipo n es 
muy delgada y la región tipo p está 
mucho más contaminada. Cuando esta 
Jjuntura está polneia en sentido directo, 
una laguna dj tendrá muchas me- 
nos posibilidades de sor aniquilada por un 
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(b) 
Figura 76. Diagramas que muestran que (a) la 


inyección de lagunas se mejora mediante una 
contaminación desigual y una sección tipo n 
angosta y (b) la inyección de electrones se 
mejora mediante. una contaminación desigual y 
una sección tipo p angosta. 

electrón antes de llegar al extremo de la 
delgada región tipo n. Además, a causa de 
la gran contaminación de la región tipo p, 
a la región tipo n se inyecta una cantidad 
de lagunas superior a la de electrones 
libres que hay en esta región delgada. En 
consecuencia, aun cuando algunas lagunas 
inyectadas son aniquiladas por los electro- 
nes libres, la mayoría puede sobrevivir y 
penetrar a todo lo ancho de la región tipo 
1, COMO se muestra en la Fig. 76(a). De 
igual manera, en una juntura p-n polari- 
zada en sentido directo, en la que la 
región tipo p es muy delgada y la región 
tipo n está mucho más contaminada, un 
electrón inyectado tiene pocas probabili- 
dades de encontrar una laguna (y ser 
neutralizada por ella) antes de penetrar 
hasta el extremo de la delgada región tipo 
Pp, como se representa en la Fig, 76(b). 


78 


En los transistores bipolares, una capa 
de semiconductor delgada y ligeramente 
contaminada (región base) es intercalada 
entre dos capas más anchas de semicon- 
ductor (emisor y colector), las cuales 
están mucho más contaminadas con un 
tipo de impureza opuesto al usado en la 
capa de base. Las dos junturas p-n asimé- 
tricas y contiguas que se producen pue- 
den formar un transistor p-n-p O uno 
n-p-n. La Fig. 77 ilustra la estructura de 
las capas y el correspondiente símbolo 
esquemático para cada tipo de transistor. 


EMISOR BASE 


COLECTOR 


COLECTOR 


EMISOR 






(a) 


EMISOR BASE COLECTOR 


EMISOR COLECTOR 


(b) 


Figura 77. Nomenclatura y simbolos de los 
transistores: (a) tipo p-n-p; (b) tipo n-p-n, 
La Fig. 78 muestra una disposición de 

polarización básica para un transistor 

n-p-n bipolar. Las baterías externas pola- 

rizan la juntura emisor-base (n-p) en 

sentido directo para proveer una sección 
de entrada de baja resistencia y a la 
juntura base- colector (p-1) la polarizan 
en sentido inverso para proveer una sec- 
ción de salida de alta resistencia. Los 
electrones circulan fácilmente de la región 
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Figura 78. Polarización básica y conexiones de 
la señal de entrada para un transistor n-p-n. 


de emisor tipo n a la región de base tipo p 
como resultado de la polarización directa. 
Sin embargo, la mayoría de estos electro- 
nes se difunden a través de la delgada 
capa tipo p y son atraídos por el poten- 
cial positivo de la fuente de polarización 
externa a través de la juntura 
base-colector (p-n). En los dispositivos 
prácticos, aproximadamente del 95 al 
99,5 % de los electrones inyectados llegan 
a la región del colector tipo n. Este alto 
porcentaje de penetración de corriente 
permite la ganancia de potencia en el 
circuito de salida de alta resistencia y ello 
constituye la base de la capacidad de 
amplificación de un transistor. | 

La Fig. 79 muestra la distribución de 
energía de los electrones en un transistor 
n-p-n para diferentes señales de entrada. 
En razón de que los electrones son los 
principales portadores de corriente en los 
transistores n-p-n, no se dan diagramas de 
energía potencial de las lagunas para estos 
dispositivos. 

La Fig. 79%(a) indica la condición de 
energía potencial para un transistor n-p-N 
polarizado en sentido directo cuando no 
se ha aplicado señal de entrada. La 
polarización directa aplicada entre emisor 
y base reduce la pendiente de energía 
potencial en la juntura emisor-base; algu: 
nos electrones, por lo tanto, pueden subir 
fácilmente por esta pendiente y entrar 
en la región de base tipo p. Debido a 
que la capa de la base es relativa: 
mente delgada, la mayoría de los elec» 
trones que entran en ella no se com: 
binarán con las algunas; en lugar de 
ello, atravesarán la capa y bajarán rápida: 
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(b) CONDICION DE SEÑAL QUE 
HACE A LA BASE MAS POSITIVA 
CON RESPECTO A EMISOR 





(c) CONDICION QUE HACE A 
LA BASE MAS NEGATIVA CON RESPECTO 
A EMISOR 


Figura 79. Diagramas de energía potencial de 
los electrones en un transistor n-p-n. 


mente por la pendiente de energía poten- 
cial en la juntura p-n derecha, como lo 
indica la flecha de la Fig. 7%a). La 
empinada pendiente de energía potencial, 
que permite la fácil entrada de los electro- 
nes desde la capa de base al colector ti- 
po n, es producida par la aplicación de 


polarización inversa entre colector y base. 


Cuando la señal de entrada se opone a 
la polarización directa en el emisor (la 
base se hace más negativa con respecto a 
emisor), la pendiente de energía potencial 
entre emisor y base se incrementa, 
Fig. 70(b), subiendo por la pendiente y 
entrando en la base tipo p una menor 
cantidad de electrones. La mayoría de los 
electrones que ingresan en la base tipo p 
no se recombinan con las lagunas sino que 
caen en la región de colector, cuya 
energía potencial es menor. 

Cuando la polaridad de la señal aplica- 
da se suma a la polarización directa (la 
base se hace más positiva con respecto a 
emisor), la pendiente de energía potencial 
entre emisor y bare disminuye y circulan 
más electrones hacia la región tipo p. La 
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mayoría de los electrones no se combinan 
con las lagunas, sino que circulan rápida- 
mente hacia el nivel de baja energía 
potencial del colector tipo n. Esta condi- 
ción ha sido representada en la Fig. 79(c). 

El funcionamiento de un transistor-' 
p-n-p es esencialmente idéntico al de un 
transistor n-p-n, excepto que las polarida- 
des de las tensiones de polarización están 
invertidas y los portadores de carga prin- 
cipales son lagunas en lugar de electrones. 
La Fig. 80 muestra la polarización básica 
y las conexiones de entrada de señal para 
transistores p-n-p, mientras que la Fig. 81 
muestra los diagramas de energía de 
lagunas para diferentes condiciones de 
señal de entrada. 





Figura 80. Polarización básica y conexiones de 
a señal de entrada para un transistor p-n-p. 


Relaciones entre corriente y tensión 


Las corrientes de un transistor están 
directamente relacionadas con el movi- 
miento de los portadores minoritarios en 
la región de base que resulta de la 
aplicación de tensiones de polaridades 
adecuadas a las junturas emisor-base y 
colector-base. Existe una definida rela- 
ción mutua entre las corrientes del tran- 
sistor y las tensiones aplicadas a sus 
terminales. Las representaciones gráficas 
de las variaciones en las corrientes del 
transistor con las tensiones aplicadas son 
un medio excelente para visualizar el 
funcionamiento de un transistor en dife-. 
rentes condiciones de polarización. Los 
fabricantes de transistores proporcionan 
generalmente curvas de corriente y ten- 
sión para definir las características de 
funcionamiento de sus dispositivos. Estas 
curvas se dan para conexiones con emisor 
común o base común, La Fig. 82 muestra 


dida a 
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(b) CONDICION DE SEÑAL QUE 
HACE A LA BASE MAS POSITIVA 
CON RESPECTO A EMISOR 





íc) CONDICION DE SEÑAL QUE HACE A 
LA BASE MAS NEGATIVA CON RESPECTO 
A EMISOR 


Figura 81. Diagramas de energía potencial de 
las lagunas en un transistor p-n-p. 


las polaridades de la tensión de polariza- 
ción y las componentes de corriente para 
las conexiones con emisor común y base 
común de un transistor p-n-p. Para un 
transistor n-p-n, las polaridades de las 
tensiones y los sentidos de las corrientes 
se invierten, 

La conexión con emisor común, 
Fig. 82(a), es la que más se usa en las 
aplicaciones prácticas. En esta conexión, 
el emisor es el punto común entre los 
circuitos de entrada (base) y de salida 
(colector), obteniéndose elevadas ganan- 
cias de corriente con una pequeña co- 
rriente de base para controlar una corrien- 
te emisor-colector mucho mayor. La co- 
nexión de base común, Fig. 82(b), difiere 
de la de emisor común, en que las 
tensiones aplicadas al transistor se refie- 
ren a la base y no al emisor. En el 
capítulo “Análisis de los Transistores de 
Potencia mediante Modelos Equivalentes” 
se analizan detalladamente las conexiones 
con base común, emisor común y colec- 
tor común, tanto para señales débiles 
como fuertes, 





Figura 82. Polaridades de tensión de poiariza- 

ción y componentes de la corriente de un 

transistor para (a) la conexión de emisor común 
y (b) la conexión de base común, 


La Fig. 83 muestra las curvas caracte- 
rísticas de corriente-tensión de entrada y 
salida de un transistor p-n-p típico en 
conexión con base común. Las curvas de 
entrada, Fig. 83(a), muestran a la corrien- 
te de base en función de la tensión 
emisor-base para diferentes valores de 
tensión colector-base. Para cualquiera va- 
lor dado de tensión de colector, la co- 
rriente de base varía con la tensión 
emisor-base en forma similar a la de 
cualquier juntura p-n angosta polarizada 
en sentido directo. Después del intervalo 
inicial requerido para que la tensión de 
polarización directa venza la barrera de 
energía en la juntura, la relación corrien- 
te-tensión es casi lineal. El ligero efecto 
que produce la tensión de colector en la 
corriente de base se debe a que las 
variaciones en la tensión de colector 
cambian el ancho efectivo de la base. 

El ancho efectivo de la base es la 
distancia que media entre los bordes de 
las capas de deserción (colector y emisor) 
opuestas. Esta distancia es significativa- 
mente menor ua el espesor real del 
material tipo n de la base debido a que las 


dos capas de deserción penetran en la 
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región de base. A causa de la pequeña 
polarización directa aplicada a la juntura 
emisor-base, la capa de deserción del 
emisor es mucho más angosta que la de la 
juntura colector-base, no variando apre- 
ciablemente con la pequeña amplitud de 
variación permitida en la tensión emi- 
sor-base. Sin embargo, la capa de deser- 
ción de la juntura de colector varía en 
forma significativa con las variacio- 
nes mucho mayores en la tensión de 
colector y produce un cambio correspon- 
diente en el ancho efectivo de la base. Un 
aumento de la tensión de colector produ- 
ce un ligero incremento de la corriente de 
base (para una tensión emisor-base cons- 
tante) debido a que el gradiente de 
lagunas del transistor p-n-p aumenta a 
medida que disminuye el ancho de la 
base. Muchas otras características del 
transistor son también afectadas por las 
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variaciones en la tensión de colector a 
causa de la dependencia que existe entre 
el ancho efectivo de la base y la capa 
de deserción del colector. 

Las curvas características de salida con 
base común, mostradas en la Fig. 83(b), 
revelan que la corriente de colector es 
muy semejante a la corriente de emisor, 
siendo en gran parte independiente de la 
tensión de colector. Esta corriente se 
compone de la pequeña corriente inversa 
IcBo , que resulta de la extracción de las 
lagunas generadas térmicamente de la 
región de base, y de la corriente directa 
producida por la difusión de las lagunas 
desde el emisor. La corriente de difusión 
es casi independiente de la tensión porque 
todas las lagunas que llegan al borde de la 
capa de deserción del colector son extraí- 
das por la juntura polarizada en sentido 
inverso. La corriente de colector perma- 
nece esencialmente constante, aun con 
tensión cero, punto en el cual las lagunas 
excedentes siguen siendo extraídas por el 
colector. Una pequeña tensión directa 
(menos de 1 volt) debe aplicarse al 
colector para aumentar la densidad de 
lagunas a poca distancia afuera de la 
juntura y oponerse así a la difusión desde 
el emisor con el fin de reducir a cero la 
corriente de colector. Las curvas caracte- 
rísticas muestran que en esta región la 
corriente de colector varía en forma 
extremadamente rápida con la tensión. 


La corriente inversa (de fuga) de colec- 
tor, IcBo, se mide con el circuito de 
emisor abierto. La presencia de la segunda 
juntura, empero, afecta todavía el nivel 
de esta corriente ya que el emisor adquie- 
re una pequeña polarización negativa 
cuando está en circuito abierto. Esta 
polarización reduce el gradiente de lagu- 
nas en el colector y hace disminuir la 
corriente inversa, Por consiguiente, esta 
corriente es mucho menor con el emisor 
abierto. que cuando la App emisor-base 
está cortocircuitada, En las curvas carac: 
torísticas de la Fig, 83(b), el valor absolu- 
to de la corriente lono hn sido conside- 
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rablemente exagerado. Esta corriente es 
normalmente del orden de los microarmn- 
peres o menos, aunque con frecuencia 
aumenta a causa de las excesivas corrien- 
tes de superficie, como ocurre con la 
corriente inversa de cualquier juntura p-n. 


La corriente inversa aumenta con la 
tensión de colector y puede conducir a la 
ruptura por avalancha cuando las tensio- 
nes son elevadas, como ya se describió 
para el caso de los rectificadores de 
silicio. De la misma manera, todas las 
curvas de colector muestran una inflexión 
hacia arriba cuando las tensiones de colec- 
tor son suficientemente altas; ello se debe 
a la multiplicación en la capa de deserción 
del colector, como se examinará más 
adelante en la sección “Regímenes de 
Tensión”. El factor de multiplicación 
depende sólamente de la tensión de juntu- 
ra; por lo tanto la curvatura de las curvas 
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are tán de Un € DÍGO ransisor pp. 


Circuitos de Potencia RCA 


es más apreciable con corrientes de colec- 
tor elevadas. 


Las curvas de emisor común de un 
transistor p-n-p, mostradas en la Fig. 84, 
son similares a las de la conexión con base 
común. Sin embargo, hay varias diferen- 
cias importantes, siendo la más marcada 
de ellas la pequeña magnitud de la co- 
rriente de base que reemplaza a la corrien- 
te de emisor en ambos conjuntos de 
curvas. La corriente de base tiene dos 
componentes, cada una de las cuales es 
del orden de los microamperes. Estas 
componentes incluyen la corriente produ- 
cida por la circulación hacia adentro de 
los electrones, para reemplazar a los que 
se pierden en los procesos de inyección y 
difusión de lagunas, y una corriente que 
en gran parte es resultado de la extracción 
de las lagumas generadas térmicamente 
que compensan la corriente de fuga de 
colector. Por lo tanto, la corriente total 
de base es suficiente para compensar las 
pérdidas producidas en la transferencia de 
corriente de emisor a colector. Si la 
corriente de base aumenta (por medio del 
circuito externo), se pueden difundir más 
lagunas de emisor a colector, producién- 
dose un aumento considerable en la co- 
rriente de colector. Físicamente, esta 
condición es producida por la mayor 
inyección de lagunas y, por consiguiente, 
por un aumento en la tensión emisor-base 
Jequerida para producir un aumento en la 
corriente de base. Aunque las variaciones 
en la corriente y tensión de base deben 
producirse simultáneamente, es más con- 
veniente considerar al transistor como un 
dispositivo controlado por corriente; por 
esta razón, las curvas de emisor común 
generalmente tienen corrientes de base 
constantes, como se indica en la Fig. 84, 
Las curvas de esta figura confirman que 
variaciones pequeñas en la corriente de 
base producen variaciones mucho mayo: 
res en la corriente de colector, 


Otra característica de las curvas de 
salida con emisor común es que la co- 
rriente inversa de colector con emisor 
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común Ílceo, medida con corriente de 
entrada cero (lg = O en este caso), es 
mucho mayor que la corriente inversa de 
colector lego en la conexión con base 
común. Cuando la corriente de base es 
cero, la corriente de emisor se regula 
automáticamente. de manera que las pér- 
didas producidas en los procesos de inyec- 
ción y difusión de lagunas son equilibra- 
- das por el suministro de electrones exce- 
dentes que permanecen cerca del colector 
por la extracción de las lagunas. Para esta 
condición, la corriente de colector es 
igual a la corriente de emisor, 

La corriente inversa de colector con 
emisor común lceo aumenta con la 
tensión de colector, a diferencia de la 
corriente inversa de colector con base 
común., Este comportamiento es otra 
consecuencia de la variación en el ancho 
efectivo de la base con la tensión de 
colector. Cuanto más angosta es la región 
efectiva de base, tanto más eficiente es la 
transferencia de corriente de emisor a 
colectar. El transporte más eficiente en la 
base con la mayor tensión de colector 
permite que circule una corriente de 
emisor más elevada antes de que las 
pérdidas vuelvan a ser equilibradas por el 
suministro de electrones desde las cerca- 
nías del colector. 

Un punto final que se debe destacar 
acerca de las curvas de emisor común es 
que la corriente cae rápidamente a cero 
con tensiones colector-emisor pequeñas. 
La tensión colector-emisor normalmente 
se divide entre las dos junturas para 
proporcionar una reducida polarización 
directa para la juntura emisor-base y una 
polarización inversa mucho mayor para la 
juntura colector-base. Si la 1rensión emi- 
sor-colector se reduce hasta el valor de 
“saturación”, que es una fracción de volt, 
el colector alcanza la polarización cero; 
por debajo de este valor se polariza 
igeramente en' sentido directo. Esta con- 
dición se produce cerca del punto de 
inflexión de las curvas. Ligeramente por 
debajo de la condición saturada, las lagu- 
nos siguen circulando hacia el colector, a 





pesar de su polarización directa. Si la 
tensión emisor-colector se reduce aun 
más, la corriente de colector cae rápl» 
damente a cero, 


Las curvas características de entrada 
para la conexión con emisor común son 
similares a las de la conexión con base 
común, a excepción del valor absoluto de 
la corriente de base que es muy reducido 
en comparación con la corriente de emb- 
sor. Para que la corriente de base sea cero, 
la juntura: de emisor debe tener una 
pegueña polarización directa; como n 
tado de ello, todas las curvas de entradi 














el emisor (VaE constante), la corriente de 
base disminuye a medida que la tensión 
de colector aumenta, haciéndose mis 
eficiente el transporte en la base. 


Bases físicas-de la 
ganancia de corriente 


Como se señaló en la sección preceden: 
te, la ganancia de potencia en los circuilos 
de transistores se obtiene generalmente 
utilizando una señal de control débil para 
producir mayores variaciones de señal en 
la corriente de salida. En un circuito de 
válvulas, el parámetro más común de 
ganancia es el factor de amplificación de 
tensión(u) de reja de control a placa. En 
un circuito de transistores, el parámetro 
de ganancia que se especifica con más 
frecuencia es la ganancia de corriente (4) 
de base a colector. La ganancia de poten- 
cia de un transistor con emisor común ex 
igual al cuadrado de la ganancia de 
corriente multiplicado por la relación 
entre resistencia de carga y resistencia de 
entrada, como se indica en la Fig. 85, 

La ganancia de corriente (o relación de 
transferencia de corriente) de un transly 
tor se expresa por medio de numerosos 
símbolos; los siguientes son algunos de los 
más comunes, que incluyen también cada 
significado particular: 
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1. beta ($) — término general que de- 
signa la ganancia de corriente de base a 
colector (es decir, la ganancia de corriente 
con emisor común). 

2. alfa (4%) — término general que desig- 
na la ganancia de corriente de emisor a 
colector (es decir, ganancia de corriente 
con base común). 

3. hre — ganancia de CA de base a 

colector (es decir, beta de CA). 
4. hreE — ganancia de CC de base a 
colector (es decir, beta de CC). 





CORRIENTE DE ENTRADA = Ip 


TENSION DE ENTRADA — =ibTent 
CORRIENTE DE SALIDA == ipB 
TENSION DE SALIDA = ir = hr 
POTENCIA DE ENTRADA — = ip? rent 


POTENCIA DE SALIDA = ic? rL= ib? 8? rL 
GANANCIA DE POTENCIA = potencia de salida/potencia 
de entrada 
= ib? 8? rLyib? rent 
=(* ri/rent 


Figura 85. Circuito de prueba y cálculo simplifi- 
cado de la ganancia de potencia de un transistor 
que trabaja con emisor común. 


En los párrafos siguientes, se deriva 
una relación matemática entre q: y 6; 
luego estos parámetros de ganancia de 
corriente son definidos en términos de 
tres parámetros básicos del transistor 
(rendimientos de emisor y colector y 
factor de transporte de base), los cuales 
dependen directamente de las propieda- 
des físicas del dispositivo. 

Relación entre a y fp — La ganancia de 
corriente con emisor común. se define 
como la relación entre la corriente de 
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colector y la corriente de base (es decir, 
pg = Ic/lB). Los valores útiles de g son 
normalmente superiores a 10. En forma 
similar, la ganancia de corriente con base 
común se define como la relación entre la 
corriente de colector y la corriente de 
emisor (es decir, au = Ic/Ip). Los valores 
de a: generalmente oscilan entre 0,95 y 
0,995. Aunque este parámetro de ganan- 
cia es ligeramente inferior a la unidad, se 
obtiene ganancia de corriente debido a la 
gran diferencia que existe entre las impe- 
dancias de entrada (emisor-base) y de 
salida (colector-base). Como se explicó 
anteriormente, la impedancia de entrada 
es pequeña porque la juntura emisor-base 
está polarizada en sentido directo y la 
impedancia de salida es grande porque la 
juntura colector-base está polarizada en 
sentido inverso. 

De la ley de Kirchhoff resulta que la 
corriente total en la juntura de emisor, 
Ig, es la suma de la corriente que circula 
hacia la juntura de emisor desde la base, 
IB, y la corriente que circula hacia la 
juntura de emisor desde el colector, Ic. 
La ecuación siguiente expresa esta con- 
dición: 

Iz = Ig + lo (24) 
Esta ecuación y las definiciones de q y $ 
se usan para derivar la siguiente expresión 
de la relación entre los dos parámetros de 
ganancia de corriente: 


(25) 


Factores físicos que determinan la 
ganancia de corriente — La ganancia de 
corriente q: con base común está determi- 
nada por el rendimiento de emisor y, el 
factor de transporte de base fo y el 


' rendimiento de colector a* (generalmente 


muy cerano a la unidad), en la siguiente 
forma: 


(20) 


a ya 
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La ganancia de corriente f con emisor 
común es también una función de los 
rendimientos de emisor y colector y del 
factor de transporte de base. Una simple 
substitución de la expresión para a en la 
Ec.(25) da la siguiente expresión para f 
en términos de estos parámetros: 


yBjo* 


A E iS (yBva*) 


(27) 


Rendimiento de emisor: En un transis- 
tor p-n-p polarizado en sentido directo, 
las lagunas provenientes del emisor se 
difunden en la base y los electrones 
provenientes de la base se difunden en el 
emisor. La corriente total de emisor lg es 
la suma de la componente de corriente de 
lagunas Ip y la componente de corriente 
de electrones In y, por consiguiente, 
puede expresarse así: 

lp = 1, +lI, (28a) 
La corriente potencial de colector, Ic, es 
la diferencia entre las corrientes de des- 
plazamiento y está dada por 
lo = Ll, Pap E (28b) 

Los electrones que se difunden desde 
la base en el emisor se originan en la 
fuente de alimentación de CC de la base y 
se suman a la corriente de base total. Esta 
corriente de electrones In, sin embargo, 
no contribuye a la corriente de colector y 
representa, en realidad, una pérdida en la 
ganancia de corriente atribuíble directa- 
mente al bajo rendimiento de inyección 
del emisor, La pérdida en la ganancia de 
corriente puede reducirse al mínimo si la 
resistividad de la base se hace mucho 
mayor que la del emisor, de manera tal 
que el número de electrones libres de la 
base disponibles para difundirse en el 
emisor sen considerablemente menor que 
ol número de lagunas libres que hay 
disponibles en el emisor para difundirse 
enla baso, 











Factor de transporte de base, Si 
supone un alto rendimiento de emisor, lan 
lagunas inyectadas desde el emisor 4 la 
base se difunden hacia la juntura de 
colector, Algunas de estas lagunas, Mn 
embargo, se recombinan con los electro: 
nes libres en la base y son aniquiladas, La 
corriente de base debe circular para reem 
plazar los electrones libres usados en el 
proceso de recombinación, manteniendo 
así la polarización directa entre miso 
base. En otras palabras, debe prevale: 
neutralidad de las cargas. ye» 

El factor de transporte de | 
indica el grado de recombinación pr 











rial) debe ser larga o el tiempo necesarl 
para que las lagunas lleguen al colecta 
debe ser corto. Cualquier reducción en el - 
tiempo requerido para que las lagunas 
alcancen el colector tiene que estar acom. 
pañada por una disminución en el 
de la base o un aumento en el campo 
acelerador usado para acelerar el pasaje de 
las lagunas. Las relaciones entre el fuetor 
de transporte de base, Bo, el ancho de la 
base y las propiedades del material dife. 
ren para los transistores de base homopé: 
nea y base gradual. 

Para un transistor de base homogénea, 
el factor de transporte de base puede 
aproximarse en la siguiente forma! 


e 
ratos , (5) (20m) 


Para los transistores que emplean una 
base gradual (la cual tiene un campo de 
desplazamiento agregado), se usa la pl 
guiente expresión para determinar el fho: 
tor de transporte de base 


donde W es el ancho de la bare y L la 
longitud de difusión de los portadores 









inyectados en la base. El valor de L puede 
calcularse mediante la siguiente ecuación: 


L= (Dr)” (30) 
donde D es la constante de difusión del 
portador apropiado en el material de la 
base y 7 es la duración de los portadores 
inyectados en la base (constante de tiem- 
po para la aniquilación de los portadores 
inyectados). 

El valor del factor de transporte de 
base debe ser de 0,98 para que el transis- 
tor proporcione una ganancia útil. 


Tiempos de tránsito y retardo 

Para todos los transistores hay una 
frecuencia f en la cual la señal de salida 
no puede seguir correctamente la señal de 
entrada debido a retardos de tiempo en el 
transporte de los portadores de carga. Las 
tres principales frecuencias de corte, mos- 
tradas en la Fig. 86 pueden definirse en la 
siguiente forma: 


1. La frecuencia de corte de base fo» 
es aquella en la cual alfa (a) está 3 dB por 
debajo del valor de baja frecuencia. 

2. La frecuencia de corte de emisor 
fue es aquella en la cual beta (8) está 3 dB 
por debajo del valor de baja frecuencia. 

3. La frecuencia fr es aquella en la 
cual beta disminuye teóricamente hasta la 
unidad (es decir, ganancia O dB) con una 
caída teórica de 6 dB por octava. Este 
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término, que es un factor de mérito útil 
para los transistores, se denomina produc- 
to ganancia-ancho de banda. 

La frecuencia fr se relaciona con los 
retardos de tiempos de un transistor 
mediante la siguiente expresión: 


ce al 
217 Y ta 





fr (31) 


donde Xta es la suma de la constante de 
tiempo de retardo de emisor te, el tiempo 
de tránsito de base tp, el tiempo de 
tránsito de la capa de deserción de colec- 
tor txm y la constante de tiempo de 
retardo de colector tc. 

Tiempo de retardo de emisor, El tiem- 
po de retardo de emisor es el tiempo 
requerido para cargar la capacitancia, 
Cmre, de la región de transición emisor-ba- 
se a través de la resistencia de emisor re. 
La constante de tiempo de retardo de 
emisor se expresa en la siguiente forma: 

tt =15 0 (32) 
Cuanto más reducido es el producto de 
Cre y re, tanto más reducido es el tiempo 
de retardo. Para un valor pequeño de 
Cre, se requieren una pequeña área de 
emisor y una elevada resistencia de base. 

Tiempo de tránsito de base — El tiem- 
po de tránsito de base tp es el tiempo 
requerido para que los portadores inyec- 


GANANCIA DE EMISOR A MASA 


GANANCIA DE CORRIENTE -—dB 












GANANCIA 
DE CORRIENTE f = 1 
(GANANCIA = 0 dB) 


B” (Ia )+jw/ Wap 


3 dB MENOS 


FRECUENCIA LOGARITMICA 


Figura 86. Frecuencias de corte, 
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tados se difundan y atraviesen el ancho de 
la base W. Este tiempo está relacionado 
con la valocidad promedio de los portado- 
res y con el ancho de la base. Para una 
base homogénea, este tiempo de tránsito 
se determina por medio de la siguiente 
ecuación: 


(33) 


La constante de difusión D se relacio- 
na, a su vez, con la velocidad (movilidad) 
promedio de los portadores en la forma 
siguiente: 

D.==*+ (34) 
donde » es la movilidad de los portadores 
y kT/q la constante dependiente de la 
temperatura. 

Para un tiempo de tránsito de base 
reducido, se requieren un ancho de base 
angosto y una gran movilidad de los 
portadores. 

Tiempo de tránsito de la capa de 
deserción de colector — El tiempo de 
tránsito de la capa de deserción de colec- 
tor, txm, es el tiempo requerido para que 
los portadores sean barridos de la capa de 
deserción de colector por el campo del 
colector. El tiempo de retardo de colector 
está relacionado con el ancho de la capa 
de deserción (xm) y con la velocidad de 
los portadores (v). La velocidad, a su vez, 
está controlada por el campo aplicado (E) 
hasta una velocidad limitadora o de 
saturación (Vs ). La relación entre tiempo 
de tránsito y velocidad de saturación está 
dada por la siguiente ecuación: 


xm 
bum v : 


(35) 
Para el silicio, vaso es aproximudamente 
igual an 8,5 X 10% centímetros por se: 
que con un valor de E superior a 
0,000 volts por centímetro, 

retardo de 


Constante de Sano de 
colector — La constante de tiempo de 
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retardo de colector t¿ es el tiempo reque. 
rido para cargar la capacitancia de la | 
juntura de colector (Cre) a través de la 
resistencia en serie combinada de emisor 4 
colector. Generalmente, sólo es significa» 
tiva la resistencia en serie de colector 
(Tse ). La constante de tiempo de retardo 
de colector es aproximada, por lo tanto, 
mediante la siguiente ecuación: 
















to = Tse Cre 


Una reducción en el valor de la resistí 
dad de colector produce una dismi 
general en la constante de tiemp 
retardo de colector porque la disminu« 
de fse es mayor que el aumento de 
Asímismo, las áreas de colector peque 
pueden contribuir a reducir a to sl fuo NO 
es afectada en gran medida. En las ecun 
ciones siguientes se muestra la relación 
del área de colector A con la resistencia 
en serie rsc, la resistividad de colector pu, 
el espesor del colector d y la capacitancia 
de la juntura de colector Cro: 


(37) 


Care =A (Pp ) (4) 


Efecto de la temperatura en 
las características del transistor 


Las características de los transistores 
varían con los cambios de temperatura, 
En razón de que la mayoría de los circul 
tos deben funcionar en una gran varieda 
de ambientes, un bien proyectado circuito 
debe compensar tales variaciones, de ma» 
nera tal que el funcionamiento no yw ven 
afectado por el efecto de la temperatura 
sobre los transistores, | 

Gunancia de corriente, El efecto de la 
temperatura en la ganancia de un transly 
tor de silicio depende del nivel de la 
corriente de colector, como se muentra en 





la Fig. 87, Con niveles de corriente bajos, 
el parámetro de ganancia de corriente 
hreE aumenta con la temperatura. Sin 
embargo, con corrientes más elevadas, 
hrE puede aumentar o disminuir al au- 
mentar la temperatura debido a que es 
una función compleja de numerosas com- 
ponentes. 


| 
| 


GANANCIA DE 
CORRIENTE (hp £) 





AE 
CORRIENTE DE COLECTOR (1 





c) 


Figura 87. Ganancia de corriente en función 
de la corriente de colector a diferentes tem- 
peraturas. 


Tensión base-emisor. La Fig. 88 mues- 
tra el efecto de las variaciones de tempe- 
ratura en la tensión base-emisor (Vgg) de 
los transistores de silicio. Dos factores —la 
resistencia de base (rpp>) y la altura de la 
barrera de potencial en la juntura ba- 
se-emisor (VpE”)— influyen en el compor- 
tamiento de la tensión base-emisor. A 
medida que la temperatura se eleva, la 
resistividad del material aumenta; en con- 
secuencia, el valor de la resistencia de 
base rbp” se hace mayor. El potencial de 
barrera Vgg” de la juntura base-emisor, 
sin embargo, disminuye con la temperatu- 


CORRIENTE DE 
COLECTOR (I£) 
o 
9) 


TENSION BASE — EMISOR (Vgg) 


8, Corriente de colector en función de 
n base.emisor a diferentes temperaturas, 


Figura 
la tensi 
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ra. La ecuación siguiente muestra la rela- 
ción existente entre la tensión base-emi- 
sor y los dos factores dependientes de la 
temperatura: 


Var = lurv eV aa! 


le 

/ / 

= — Tb + Var 
hip 


(39) 
Como lo indica esta ecuación, la tensión 
base-emisor disminuye al aumentar la 
temperatura para valores bajos de corrien- 
te de colector, pero tiende a aumentar al 
elevarse la temperatura para valores más 
altos de corriente de colector. 


Tensión de saturación colector-base. 
La tensión de saturación colector-emisor 
Vez (sat) es afectada principalmente por 
la resistividad de colector (p.) y por la 
medida en que la ganancia natural del 
dispositivo (hr E) supera a la ganancia con 
la cual el circuito lleva al dispositivo a la 
saturación. Esta última ganancia se cono- 
ce como ganancia forzada (hr p1). 


Con corrientes de colector más ba- 
jas, la hre natural de un transistor 
aumenta con la temperatura y la caída IR 
en el transistor es pequeña. Por consi- 
guiente, la tensión de saturación colec- 
tor-emisor disminuye al aumentar la tem- 
peratura si el circuito sigue manteniendo 
la misma ganancia forzada. No obstante, 
con corrientes de colector más altas, la 
caída IR aumenta y la ganancia puede 
disminuir. Esta disminución de ganancia 
hace que la tensión de saturación colec- 
tor-emisor aumente y exceda posiblemen- 
te el valor de temperatura ambiente 
(25"C). La Fig. 89 muestra el efecto de 
la temperatura en la tensión de saturación 
colector- emisor. 


Corrientes de fuga de colector —La 
corriente inversa de colector Ir es la 
resultante de tres componentes, como lo 
indica la siguiente ecuación: 


In = Ip + la + la (40) 
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CORRIENTE DE COLECTOR (Io) 


Figura 89. Corriente de colector en función de 
la tensión de saturación colector-emisor a dife- 
rentes temperaturas. 

La Fig. 90 muestra las variaciones de estas 

componentes con la temperatura. 

La corriente de difusión o saturación 
Ip es el resultado de los portadores que se 
difunden a la juntura colector-base y son 
acelerados a través de la región de deser- 
ción. Esta componente es pequeña hasta 
que las temperaturas se acercan a los 
175%C, La componente Ig resulta de los 
portadores generados por carga, que son 
creados por la circulación de portadores 
de difusión a través de la región de 
deserción. Esta componente aumenta rá- 
pidamente con la temperatura. A Ip e IG 
se las denomina fugas brutas. El término 
Is representa la fuga de superficie que es 
causada por inversión local, canalización, 
iones y humedad. Esta componente de 
fuga depende de numerosos factores y los 
cambios que experimenta al variar la 
temperatura son difíciles de predecir. 

Con temperaturas bajas, el factor de 
fuga dominante pueden ser las fugas de 
superficie O las fugas brutas, particular- 
mente en los transistores con estructura 
tipo mesa. Con temperaturas elevadas, los 
portadores generados por carga y la co- 
rriente de difusión son las principales 
causas de fugas, tanto en los transistores 
tipo mesa como planar; por lo tanto, la 
corriente lg es la componente de fuga 
dominante, Debido al predominio de las 
fugas de superficie ly con temperaturas 
bajas y al hecho de que estas fugas 
pueden varlar directa o inversamente con 
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la temperatura, no es posible definir una 
relación constante de la corriente de fuga 
a bajas temperaturas con. la corriente de 
fuga a altas temperaturas. En vista de que 
los transistores de potencia funcionan 
normalmente con elevadas temperaturas 
de juntura, tiene más sentido comparar 
las características de fuga de los transisto- 
res mesa y planar con temperaturas eleva- 
das. La confiabilidad relativa de los dife- 
rentes tipos de transistores da potencia, 
que en ninguna forma está relacionada 
con el valor absoluto de la corriente de 
fuga a baja temperatura, puede comparar- 
se mejor con temperaturas elevadas. 

Las corrientes de fuga son importantes 
porque afectan la polarización en amplifi- 
cadores y representan la condición de 
desconectado en los transistores usados 
en conmutación, El símbolo Ir usado en 
la discusión precedente representa cual- 
quiera de las diferentes corrientes de fuga 
comúnmente especificadas por los fabri- 
cantes de transistores. La especificación 
básica más común es Icgo , que indica las 
fugas de colector a base con el emisor 
abierto. Estas fugas son simplemente la 
corriente inversa del diodo colector-base, 

Además del valor Icño, frecuente- 
mente se dan para los transistores las 
especificaciones de Icry, lcro e Icer . 
Icey representa las fugas de colector a 
emisor con la juntura colector-emisor 
polarizada en sentido inverso. Icer es la 
corriente de fuga de colector a emisor con 
la base y. el emisor conectados por una 
resistencia determinada. Iceo es la co- 


COMPONENTES DE 
CORRIENTE INVERSA DE 
COLECTOR (Ip) 





TEMPERATURA 


Figura 90, Sorriants inversa de colector en fun» 
ción de la temperatura. 





rriente de fuga de colector a emisor con la 
base abierta. Icey difiere de Icgo sólo 
muy ligeramente y en la mayoría de los 
transistores los dos parámetros pueden 
considerarse iguales. (Esta igualdad no se 
mantiene en los transistores simétricos.) 
Iceo es simplemente el producto de 
Icño a la tensión especificada y de la 
hrFE del transistor a una corriente de base 
igual a Icgo . Iczo es, naturalmente, la 
mayor corriente de fuga que se especifica 
normalmente. Icer tiene un valor inter- 
medio entre Icuy € Ílcgo . 


CONSIDERACIONES FISICAS 
ESPECIALES PARA LOS 
TRANSISTORES DE POTENCIA 


La teoría física de los transistores de 
potencia se complica debido a las grandes 
densidades de corriente y los elevados 
campos de colector involucrados. Además 
de los efectos térmicos y de ruptura por 
tensión y de los factores físicos discutidos 
en las secciones precedentes, las propie- 
dades físicas de los transistores de poten- 
cia deben ampliarse para incluir tres 
efectos adicionales, a saber: 

(a) modulación por conductividad de 
base; 

(b) acumulación de corriente; 

(c) ensanchamiento de base. 


or conductividad 
e base 


Modulación 


La modulación por conductividad de 
base es un efecto que reduce la ganancia 
del transistor debido al aumento de la 
conductividad de base inducido por la 
alta densidad de los portadores inyecta- 
dos desde el emisor. Al variar las relacio- 
nes de conductividad de emisor y base, se 
inyectan en el emisor una mayor cantidad 
de portadores mayoritarios de base. En 
un transistor p-n-p, la mayor densidad de 
los portadores inyectados afecta conside- 
rablemente la relación de la corriente de 
lagunas recolectada con la corriente de 
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emisor total. La relación se muestra me- 
diante la siguiente ecuación: 

Y L,/Un > L,) (41) 
donde, como ya se indicó anteriormente, 
y es el rendimiento de inyección de 
emisor, Ip es la corriente de lagunas e In 
es la corriente de electrones. 

Para el funcionamiento con baja co- 
rriente, lp se relaciona con In por la 
relación entre la concentración de impu- 
rezas de los portadores mayoritarios de 
emisor y la concentración de impurezas 
de los portadores mayoritarios de base. 
En un típico transistor p-n-p bien proyec- 
tado, In es despreciable en comparación 
con Ip, 

En el funcionamiento con alta corrien- 
te, In aumenta hasta niveles que se apro- 
ximan a los de lp (debido a la recombina- 
ción y al requerimiento de neutralidad de 
cargas en la región de base). Este efecto 
reduce a y y disminuye sustancialmente 
la ganancia. (Si In = Ip, entonces y = 0,5 
yP=1,) 

La necesidad de neutralidad de cargas 
en la base requiere que los portadores 
mayoritarios de base (Nbase) aumenten al 
aumentar los portadores de emisor inyec- 
tados de acuerdo con la siguiente ecua- 
ción: 

JE 
Vie 





+ NBo (42) 


Mhase = 


donde JE es la densidad de corriente de 
emisor, ngo la concentración inicial de 
impurezas de los portadores mayoritarios 
de base, Vhase la tensión de base depen- 
diente de la difusión y del desplazamiento 
y q la constante de carga de los electro- 
nes. Esta ecuación define la variación de 
corriente de base In respecto del aumento 
en los portadores mayoritarios de base 
(base) con la densidad de corriente Jk y 
relaciona sus efectos sobre el rendimiento 
del emisor y. 

La velocidad de recombinación es tam- 
bién afectada por la presencia de mayores 


le A PP” 
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portadores con niveles de inyección supe- 
riores que disminuyen el factor de trans- 
porte de base fo. Si se supone que no hay 
efectos de recombinación de base, la 
forma de la curva mostrada en la Fig. 91 
está regida por los efectos de la densidad 
de corriente en el rendimiento de la 
inyección, de acuerdo con la siguiente 
ecuación: 


(43) 





donde Os. es la conductividad inicial de 
emisor, Oo la conductividad inicial de 
base, Jg la densidad de corriente de 
emisor, q la constante de carga electróni- 
ca, V la velocidad de los portadores de 
base y no la concentración inicial de 
impurezas de base. 


EN UN TIPICO TRANSMISOR DE 
POTENCIA DE SILICIO 

ESTE PUNTO APARECE 
APROXIMADAMENTE 

EN J¿= 0,077 A/mm? 








PENDIENTE = - 1 


o 
E 


J¿= 0,232 A/mm? 
25% DEL PICO 


LOGARITMICA 


GAMENTCIA CORRE 


HEGION DE REGION DE 
BAJO MODULACION POR = 
NIVEL CONDUCTIVIDAD 
DENSIDAD DE CORRIENTE DE 
COLECTOR Je LOGARITMICA 


Figura 01, Ganancia de corriente en función de 

! densidad de corriente de colector, (En este 

agrama se han despreciado los efectos de la 
recombinación en la baso.) 


En el funcionamiento con baja corrien- 
te f es igual a fB,. Si qVnpo es tratada 
como la constante de modulación de base 


Ks, el valor de f a una densidad de 
corriente de emisor moderada Ju está 


ada por 
A AS (44) 


La ropresentación gráfica de esta ecua- 
ción (logaritmo de fl en función del loga- 


Ds si 
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ritmo de JE), mostrada en la Fig.91, indica 
que f varía con una pendiente de —1. Para 
un mínimo de efectos de modulación por 
conductividad, la concentración inicial de 
base no debe ser lo más alta posible, con 
una buena ganancia a bajo nivel. La 
densidad de corriente también debe ser 
baja; por lo tanto, el área del emisor debe 
ser grande, 


Acumulación de corriente 

El efecto de la acumulación de corrien- 

te produce una reducción en la ganancia 
utilizable de un transistor de potenci 


debido a la reducción eléctrica en el áre ¡ 
inyectora de emisor. Esta reducción del 
área se produce en razón de que se induce 


una menor polarización directa en 


partes centrales del emisor por las caídas Í 
de tensión transversal en la base, Las 


caídas de tensión son resultado de la 
circulación. de corriente de base (a través 
de la resistencia de base relativamente 
elevada) requerida para reemplazar la 
corriente de recombinación de base y 
mantener la neutralidad de las cargas en la 
base. El efecto de acumulación de co- 
rriente hace que el centro del emisor, 
cuya polarización ha disminuído, deje de 
inyectar portadores de carga y que el 
borde se convierta en la principal áren 
inyectora. Dicho más simplemente, el 
borde del emisor está polarizado a una 
mayor tensión directa emisor-base que el 
centro del emisor. 

Los factores físicos que reducen la 
acumulación de corriente son las elevadas 
relaciones entre la periferia y el área del 
emisor, la baja resistencia de base y los 

randes anchos de base. (Los dos últimos 
actores afectan la magnitud de la caída 
de tensión de base transversal.) La Fig. 92 
muestra un corte transversal de un típico 
transistor de potencia en condiciones 
simuladas de acumulación de corriente, 


Ensanchamiento de baso 
El ensanchamiento de base es el efecto 
del ensanchamiento local de la base eléc. 
trica en las áreas situadas directamente 
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EN CORRIENTE DE EMISOR (RECOMBINACION EN BASE E 
INYECCION DE BASE EN EL EMISOR 


ZONA DE 
MAXIMA / 
POLARIZACION 


CIRCULACION DE CORRIENTE DE BASE 
a NECESARIA PARA COMPENSAR LA DIFERENCIA 






ZONA DE 
MAXIMA POLARIZACION 


EMISOR 
CORRIENTE DE EMISOR 
ZONA DE MINIMA POLARIZACION 


BASE 


REGI 
—* DE RECOMBINACION 
E A 


ES 


CAIDA DE TENSION DESDE EL PRODUCTO 
DE CORRIENTE DE BASE Y RESISTIVIDAD DE BASE NM 


NM CORRIENTE DE 
ER + EMISOR 


INYECTADA 


COLECTOR 


Figura 92. Corte transversal de un típico transistor de 
acumulación de corriente. 


debajo de las regiones altamente inyecto- 
ras del emisor. Esta condición se produce 
cuando la concentración de carga inyecta- 
da desde el emisor excede el nivel de 
contaminación de fondo del colector. La 
Fig. 93 ilustra un corte transversal de un 
transistor de potencia típico en condicio- 
nes simuladas en ensanchamiento de base. 

A medida que el nivel de la carga 
inyectada supera el nivel de impurezas del 
colector contaminado, durante el tránsito 
de las cargas inyectadas que cruzan el 
colector dirigiéndose a la región óhmica, 
las cargas inyectadas compensan dinámi- 
camente las cargas fijas no compensadas 
(iones) del lado del colector de la capa de 
deserción. Esta compensación hace a esa 
área local eléctricamente equivalente a 
una región de base, como lo indica la 
Fig. 94. Un análisis completo del ensan- 
chamiento de base requiere numerosos 
cálculos, siendo imprescindible el uso de 
una computadora. Sin embargo, cualitati- 
vamente, los transistores con colectores 
poco contaminados sufren una mayor 





potencia n-p-n en condiciones de 


degradación en la ganancia y saturación 
que los transistores con colectores fuerte- 
mente contaminados, suponiendo que la 
densidad de corriente sea la misma en 
ambos tipos de transistores. El mecanis- 
mo de la reducción de ganancia se debe a 
los efectos causados en el factor de 
transporte de base por el ensanchamiento 
o extensión del ancho de base y por la 
acumulación de cargas en las proximida- 
des de la juntura colector-base. 


PROYECTO, PROCESAMIENTO Y 
ENCAPSULADO 


El objetivo final de todas las técnicas 
de fabricación de transistores es la cons- 
trucción de dos junturas p-n paralelas con 
una separación controlada entre las juntu- 
ras y niveles de impurezas controlados a 
ambos lados de cada juntura. Se ha 
desarrollado una variedad de estructuras y 
geometrías en el curso de la evolución del 
transistor, 

En los transistores de potencia, la 
estructura se refiere a la profundidad de 
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Figura 93. Corte transversal de un típico transistor de potencia en condiciones de ensanchamiento 
e base. 
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la juntura, la concentración y perfil de las 
impurezas (contaminación) y las separa- 
ciones de las diferentes capas del disposi- 
tivo. La geometría se refiere a la topogra- 
fía del transistor. Estos factores, y el 
método de montaje de la pastilla de 
semiconductor en la cápsula del transis- 
tor, determinan en gran medida los tipos 
de aplicaciones en que se puede sacar el 
máximo provecho de un transistor. La 
elección acertada de las soluciones de 
compromiso entre estos factores determi- 
na las capacidades de ganancia, frecuen- 
cia, tensión, corriente y disipación de los 
transistores de potencia. 


Estructuras 


Se han desarrollado varias estructuras 
para proporcionar diferentes propiedades 
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eléctricas, térmicas o de costos, cada una 
de las cuales ofrece ciertas ventajas y 
desventajas. La Tabla VI enumera las 
principales estructuras de los transistores 
de potencia de silicio, junto con algunas 
de las ventajas y desventajas de cada tipo. 

Transistores de aleación — En los tran- 
sistores de aleación, las impurezas son 
aplicadas directamente a las superficies 
superior e inferior de una “rebanada”, u 
oblea, cuidadosamente preparada de sili- 
cio. La oblea es luego sometida a condi- 
ciones controladas hasta que la impureza 
forma ura aleación metalúrgica real con 
la oblea de silicio, como se muestra en la 
Fig. 95, | 

Los frentes de la aleación forman una 
juntura abrupta (escalonada) con la base 
en ambos lados. En este tipo de juntura, 


FE __A <<< <A>— —_ 


Tabla Vi — Tipos de estructuras de los transistores de potencia de silicio 


Estructura 


Aleación 

Base homotaxi! 

Mesa de doble difusión 
Planar de doble difusión 
Mesa de triple difusión 


Planar de triple difusión 


Mesa epitaxil de doble 
difusión 

Planar epitaxil de doble 
difusión 


Mesa de base epitaxil 


Mesa de base epitaxil 
múltiple 


Mesa epitaxil múltiple 
de doble difusión 


Ventajas 


Generalmente sólido 

Sólido, bajo costo 

Alta velocidad 

Alta velocidad, bajas pérdidas 

Alta velocidad, baja resistencia 
a la saturación 

Alta velocidad, bajas pérdidas, 
baja resistencia a la 
saturación 

Alta velocidad, baja resistencia 
a la saturación 

Alta velocidad, bajas pérdidas, 
baja resistencia a la 
saturación 

Velocidad moderada, baja 
resistencia a la saturación 


Velocidad moderada, baja 
resistencia a la saturación, 
robusto, alta tensión 


Alta velocidad, robusto, baja 
resistencia a la saturación 


Desventajas 


Baja velocidad, alto costo 

Baja velocidad 

Mala resistencia a la saturación 
Mala resistencia a la saturación 


Costo moderado, pérdidas 
moderadas 


Costo moderado a alto 


Costo moderado, pérdidas 
moderadas 


Costo más elevado, menos 
sólido 


Baja tensión, pérdidas 
moderadas 
Costo moderado 


Costo moderado, pórdidas 
modoradas, 


de h g 
An 


Consideraciones Básicas de Proyecto 


95 





“22277 


UL 


ÁS ANCHO DE LA BASE 
— (0,050-0,075 mm) 


REGION DEL. 77 
ALEACION na 


Fa 2 


IMPUREZA 
Ej DEPOSITADA 


BASE ) 
/ 


TZ LR TED LLE ELE LE LLL dedo TIADIIIALITILA 
—— COLECTOR 


Figura 95. Estructura del transistor de aleación. 


la resistividad de base debe ser alta para 
soportar el régimen de- tensión de colec- 
tor. Esta alta resistividad explica el gran 
ancho de la base necesario para limitar los 
efectos de la perforación. La vida útil de 
la base debe ser alta para proporcionar 
adecuada ganancia con la base ancha. Las 
temperaturas relativamente bajas de for- 
mución de la juntura permiten preservar 
In gran vida útil inicial de la oblea. 

El colector está soldado directamente 
a un disipador para lograr el comporta- 
miento térmico adecuado. Se utilizan 
contactos simples con soldadura para 
hacer las conexiones con la base (rodean- 
do el emisor) y con el emisor directamen- 
te en la parte superior de la impureza 
depositada. 

La principal ventaja del transistor de 
aleación son sus junturas muy robustas 
que pueden soportar repetidamente pul- 
wos de potericia de alta energía. Esta 
solidez electrónica se debe a que el gran 
ancho de base empleado hace que los 
portadores de carga se desplieguen (se 
difundan) a medida que los portadores 
van del emisor al colector. Además, a 
enusa de la base ancha el tiempo de 
iránsito de los portadores a través de la 
baue es relativamente largo, originándose 
una respuesta de frecuencia menor y un 
tempo de conmutación mayor. 


Transistores de base homotaxil — Los 
transistores de base homotaxil comienzan 
von una oblea de silicio de resistividad 
moderadamente alta, en la cual se deposi: 


tan varias capas delgadas de impurezas. 
Luego, en condiciones controladas, las 
impurezas son introducidas profundamen- 
te en ambos lados de la oblea de silicio. 
En la primera parte de la difusión, el 
proceso es interrumpido brevemente y 
entonces una mesa o porción elevada es 
atacada químicamente para definir la 
geometría del emisor. El proceso se com- 
pleta cuando las junturas difundidas pro- 
fundamente son separadas por una región 
de base de ancho moderado (alrededor de 
0,025 mm). La Fig. 96 muestra el desa- 
rrollo de un típico transistor de base 
homotaxil y la Fig. 97 un corte transver- 
sal típico de un transistor homotaxil de 
difusión simple ya terminado. 


Las principales ventajas de los transis- 
tores de base homotaxil son sus buenos 
regímenes de tensiones y la excelente 
robustez electrónica, lo cual permite que 
estos transistores resistan pulsos de poten:- 
cia repetidos y de elevada energía. Ambas 
ventajas son el resultado de las junturas 
graduales muy profundas y de la región 
de base ancha. La juntura gradual redun- 
da en elevados regímenes de tensión con 
buenas resistencias a la saturación, o bien 
en resistencias mucho menores a la satura- 
ción a una determinada tensión. La robus- 
tez electrónica proviene de la región de 
base moderadamente ancha y no difundi:- 
da (homogénea), la cual permite que los 
portadores de carga inyectados se despllo: 
guen y reduzcan así la densidad de 
portadores de carga en la juntura de 
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Figura 96. Etapas de la fabricación de un transistor de base homotaxil. 


colector, que es donde predominan los 
efectos de calentamiento. Otra ventaja es 
que el costo de fabricación por unidad de 
capacidad de admisión de potencia es 
relativamente bajo, principalmente como 
resultado del procesamiento en grandes 
lotes, 

Los transistores de base homotaxil 
tienen un límite de velocidad de conmu- 
tación relativamente bajo debido a la 
separación de base relativamente ancha y 
al reducido límite superior de tensión, 
que es aproximadamente de 150 a 200 


. volts por las limitaciones impuestas por la 


perforación. 

Transistores de doble difusión — Los 
transistores de doble difusión comienzan 
con una oblea de silicio de resistividad 
relativamente .alta, en la cual se deposita 
una impureza contaminante de base. Esta 
impureza es luego difundida en forma 
superficial. Luego, un óxido (SiO,) es 
atacado químicamente en determinados 
lugares para definir las regiones donde se 
va a depositar y difundir una impureza de 


. emisor. El óxido actúa como una máscara 
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Figura 97, Estructura del transistor de base homotaxll (difusión única), 
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efectiva que evita la difusión de la mayo- 
ría de los elementos de impureza comu- 
nes, tales como el boro y el fósforo. El 
emisor se difunde más rápidamente que la 
base y, por lo tanto, permite reducir el 
ancho de base hasta obtener las propieda- 
des eléctricas deseadas. La difusión más 
rápida del emisor se debe a un nivel 
mucho más alto de impurezas, el cual 
aumenta el coeficiente de difusión en 
comparación con el coeficiente de difu- 
sión de base. La Fig. 98 muestra el corte 
Iransversal de un típico transistor de 
doble difusión. 


OXIDO 







0,0050 mm 
q 

0,125-0,150 
mm 


a 


Figura 98, Estructura del transistor de doble 
difusión. 


COLECTOR DE ALTA RESISTIVIDAD 


La estructura de doble difusión difiere 
de los otros diseños en que el lado de alta 
renistividad de la juntura colector-base 
está del lado del colector; por consiguien- 
te, la tensión de colector puede calcularse 
de manera que sea casi independiente del 
ancho de base. La ventaja del transistor 
de doble difusión es que se emplean 
anchos de base no homogéneos muy 
angostos o graduales; por lo tanto, las 
respuestas de frecuencia de estos disposi- 
ivos son de órdenes de magnitud superio- 
res n las de los primeros tipos de transisto- 
ren. Sin embargo, los transistores de doble 
difusión tienen muy alta resistencia a la 
hnturación en colector y junturas relativa- 

nte frágiles debido al colector grueso y 

e alta resistencia y al ancho de base 
angosto y gradual, 


Transistores planares de doble difu- 
ES El transistor planar de doble di: 
ón es esencialmente idéntico al tipo 
de doble difusión, con una modificación 
en la juntura planar colectorbare, El 
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proceso de fabricación del transistor pla- 
nar de doble difusión es similar al del 
transistor de doble difusión, con el agre- 
gado de un proceso de enmascaramiento 
selectivo en la impureza de base. (Para 
esta máscara se utiliza un Óxido similar al 
empleado en el enmascaramiento del emi- 
sor.) Como se muestra en la Fig. 99, la 
juntura termina en la superficie de la 
oblea de silicio en lugar de hacerlo sobre 
uno de los lados. La juntura también 
termina sobre una capa protectora de 
óxido. 

El transistor planar de doble difusión 
tiene corrientes de fuga de colector extra- 
ordinariamente bajas y una mayor unifor- 
midad en las características del dispositi- 
vo La estructura planar de doble aleación 
permite que el transistor se acerque mu- 
cho al límite teórico bajo de la corriente 
de fuga de la juntura de silicio. 


OXIDO 











[5] [peo] 
BASE 0,0025 mm) 


Figura 99, Estructura de transistor planar de 
doble difusión. 


Las desventajas son similares a las del 
transistor de doble difusión, es decir, muy 
alta resistencia a la saturación del colector 
y junturas relativamente frágiles. El tran- 
sistor planar de doble difusión tiene una 
tensión de colector de 10 al 20 % inferior 
a las de los tipos mesa con el mismo 
diseño de juntura. 


Transistores de triple difusión - La 
estructura de triple difusión es, en esen- 
cia, idéntica a la del diseño de doble 
difusión, salvo que se agrega una tercera 
difusión. La tercera difusión, que se 
realiza en el lado opuesto de la oblea de 
silicio, elimina la principal desventaja del 
diseño de doble difusión: alta resistencia 
a la saturación, En el transistor de triple 


difusión, la oblea de silicio es recubierta 
con un contaminante seguido por una 
difusión controlada. La Fig. 100 muestra 
un corte transversal típico de un transis- 
tor de triple difusión. 


OXIDO 





Figura 190. Estructura del transistor de triple 
“difusión. 


La principal ventaja de la estructura de 
triple difusión es que tiene una baja 
resistencia a la saturación, lo que es de 
fundamental importancia en las aplicacio- 
nes con transistores de potencia. Las 
velocidades de conmutación saturada de 
este tipo de transistor son mayores que 
las del diseño de doble difusión. Ambas 
ventajas son resultado del adelgazamiento 
de la sección de alta resistividad, mientras 
que la mayor parte del colector está 
fuertemente contaminada y es muy con- 
ductora. Sin embargo, esta técnica da por 
resultado junturas relativamente frágiles. 


Transistores planares de triple difu- 
sión -— El transistor planar de triple di- 
fusión, que tiene una estructura similar a 
la del transistor de triple difusión, incor- 
pora un colector planar, Fig. 101. En la 
Fig. 102 se representan los cortes trans- 
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Figura 101, Estructura del transistor planar de 
triple difusión, | k 
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versales críticos de las distintas etapas de 
los procesos de fabricación. 

Las principales ventajas del transistor 
planar de triple difusión son corriente de 
fuga muy baja, funcionamiento a alta 
velocidad y baja resistencia a la satura- 
ción. La principal desventaja es que el cos- 
to de fabricación es superior al de los dis- 
positivos no planares. 


Transistores epitaxiles de doble difu- 
sión. La estructura epitaxil de doble 
difusión es de aspecto similar al diseño de 
triple difusión, excepto que la región 
difundida de colector ha sido reemplaza- 
do por una capa homogénea fuertemente 
contaminada llamada substrato epitaxil. 
Debido a la diferencia de contaminación 
entre las estructuras epitaxil de doble 
difusión y la de triple difusión, es posible 
obtener algunas mejoras en las velocida- 
des de conmutación y en la resistencia a 
la saturación. Sin embargo, la estructura 
de doble difusión tiene un “perfil de 
energía” inversa algo más deficiente, de 
manera que se reduce su capacidad para 
soportar pulsos de energía inductiva o 
capacitiva. 

La Fig. 103 ilustra un corte transversal 


« de un típico transistor epitaxil de doble 


difusión, mientras que la Fig. 104 mues- 
tra la versión planar de la misma clase de 
ransistor. 


Transistores de base epitaxil. La es- 
tructura de base epitaxil utiliza capas 
epitaxiles en la formación de la juntura 
base-colector. Una sola difusión del emi- 
sor completa este diseño relativamente 
simple. Una capa de impureza (opuesta a 
la impureza del substrato) es cultivada en 
forma epitaxil sobre el substrato muy 
contaminado. La construcción se comple- 
ta con un enmascaramiento de óxido y 
una difusión de emisor. La Fig. 105 mues- 
tra un corte transversal típico de un 
transistor de potencia de base epitaxil. 

La principal ventaja de la estructura de 
base e pe comparada con los diseños 


de doble difusión, estriba en que es 
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Figura 102. Etapas de la fabricación de un transistor planar de triple difusión. 


electrónicamente más sólida (capaz de 
resistir pulsos de energía) como resultado 
de la región de base más ancha y homogé- 
nea, En comparación con la estructura 
homotaxil, el tipo de base epitaxil tiene 
una respuesta de frecuencia significativa- 
mente superior y además es capaz de 
transportar mayores corrientes para un 
emisor de área equivalente. 

La desventaja de la base epitaxil es que 
está limitada por los bajos regímenes de 
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Figura 10%, Estructura del transistor opltaxil 
de dobie difusión, 





tensión impuestos por la abrupta juntura 
base-colector formada entre el substrato 
de colector fuertemente contaminado y la 
capa de base depositada epitaxilmente. El 
régimen de baja tensión también se debe 
al reducido ancho de base, necesario para 
una adecuada ganancia de corriente, que 
reduce los límites de tensión a causa de 
los efectos de perforación. El transistor 
de base epitaxil también adolece de mo- 
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Figura 104, Estructura gel 


transistor planar epl- 
| de dob En 









100 






ZAS 





CALI LAAS en 
C_EMISOR _] 





e iuo 


0,0125 mm 






EMISOR DIFUNDIDO 
BASE EPITAXIL HOMOGENEA 







(COLECTOR) 







0,25 mm 
SUBSTRATO MUY CONTAMINADO | 
Figura 105. Estructura del transistor de base 


epitaxi! 


derados niveles de corriente de fuga de 
colector, resultantes de las junturas esca- 
lonadas y de la construcción tipo mesa. 


Transistores de base epitaxil múltiple, 
La estructura de base epitaxil múltiple es 
similar a la del transistor de base epitaxil, 
pero tiene como característica adicional 
una capa epitaxil de alta resistividad para 
la región de colector activa. El transistor 
de base epitaxil múltiple se fabrica a 
partir de una oblea de silicio fuertemente 
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contaminada, sobre la cual se cultivan 
epitaxilmente capas alternadas de silicio 
de alta resistividad p-n o n-p para crear 


Una juntura base-colector T-P o v- 7 


Luego un área de emisor se difunde en la 
estructura. La Fig. 106 muestra las dife- 
rentes etapas en la fabricación de la 
estructura del transistor de base epitaxil 
múltiple, mientras que la Fig. 107 mues- 
tra un corte transversal típico de este tipo 
de dispositivo. 

La principal ventaja de la estructura de 
base epitaxil múltiple es que tiene altos 
regímenes de tensión, con buena capaci- 
dad de transporte de corriente y excelen- 
te capacidad de admisión de potencia a 
altas tensiones (segunda ruptura). Los 
mayores regímenes de tensión se deben a 
que el transistor utiliza las regiones de 
base y de colector para soportar la ten- 
sión de colector aplicada. La buena capa- 
cidad de admisión de corriente se origina 
en el hecho de que la menor resistividad 
de colector puede utilizarse para los 
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Figura 106, Etapas de la fabricación de un transistor de base opltaxi! múltiplo, 





Consideraciones Básicas de Proyecto 


COLECTOR 1 REGION y 


COLECTOR 2 











SUBSTRATO EPITAXIL 


101 


0,0187 mm 








REGION T 


Figura 107. Estructura del transistor de base epitaxil múltiple. 


regímenes de tensión equivalente, en 
comparación con los diseños epitaxiles de 
doble difusión. La menor resistividad de 
colector también reduce al mínimo los 
efectos de la caída de alta corriente que 
se originan por el ensanchamiento de 
base. La excelente característica de segun- 
da ruptura es resultado del ancho de base 
moderado y de la contaminación de base 
homogénea, lo que permite un mayor 
despliegue (difusión) de portadores de 
carga y menores densidades de corriente 
en la juntura de colector, que es donde 
predominan los efectos de calentamiento. 

La principal desventaja es que el costo 
de fabricación del transistor de base 
epitaxil múltiple es relativamente elevado. 


Transistores epitaxiles múltiples de do- 
ble difusión. La estructura epitaxil múlti- 
ple de doble difusión es casi idéntica al 
diseño epitaxil de doble difusión, con 
excepción que en la región de colector se 
usan capas epitaxiles múltiples en lugar de 
una sóla capa de colector. La capa supe- 
rlor de colector es una capa delgada de 
alta resistividad seguida por una o más 
enpas, también delgadas pero más conta- 
minadas, Estas capas más fuertemente 
contaminadas son cultivadas en forma 
wcuencial en un sistema epitaxil sobre 
una oblea de silicio gruesa y fuertemente 
contaminada que alrve de substrato, La 


Fig. 108 indica las diferentes etapas de la : 
fabricación de la estructura epitaxil múlti- 
ple de doble difusión y la Fig. 109 mues- 
tra un corte transversal típico del transis- 
tor terminado. 

Las ventajas de la estructura epitaxil 
múltiple de doble difusión incluyen aque- 
llas del diseño epitaxil de doble difusión 
(alta velocidad y baja saturación); otras 
de sus importantes ventajas son los eleva- 
dos regímenes de tensión en la juntura de 
colector y su mayor solidez eléctrica. La 
solidez eléctrica (proporcionada por las 
capas de colector adicionales) se convierte 
en un factor de fundamental importancia 
durante la conmutación de potencia con 
cargas inductivas de 100 a 200 volts, 
circunstancia en que el transistor debe 
admitir considerables energías inductivas 
(segunda ruptura inversa). 

Las desventajas del transistor epitaxil 
múltiple de doble difusión son el costo 
moderado a alto por unidad y las pérdidas 
moderadas en la estructura. 


Geometrías 


A la topografía de un transistor se la 
denomina geometría. La geometría del 
transistor, junto con su estructura, esta- 
blece la mayoría de las principales propie- 
dades eléctricas, térmicas y económicas 
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Figura 108. Etapas de la fabricación de un transistor epitax!! múltiple de doble difusión. 


del transistor. Un correcto diseño de la 
geometría de un transistor permite mu- 
chas soluciones de compromiso, lo cual 
puede dar por resultado una variedad de 
ventajas y desventajas para las diferentes 
estructuras. 

La premisa básica para la mayoría de 
las geometrías de los transistores de po- 
tencia es aumentar la capacidad de admi- 


BASE 


sión de corriente por unidad de área del 
dispositivo. Esta condición redunda en 
diseños de bajo costo o, como ocurre con 


los transistores para altas frecuencias, en 


funcionamiento a mayores velocidades 
como resultado de las áreas más pequeñas 
del dispositivo. 1 

Las geometrías del transistor de poten- 
cia han evolucionado desde la primitiva e 
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Figura 109, Estructura del transistor opitaxll múltiplo de doble difusión, — 
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Figura 110. Geometrías típicas en la evolución de los transistores. 


ineficiente configuración de “anillo y emisor es el elemento que se debe diseña 
unto” hasta los actuales conceptos ela- más cuidadosamente para reducir la A ta 
Merados de “superposición”. La Fig. 110 densidad de corriente causada por la 
muestra algunos de los avances típicos acumulación de corriente. Sin dl :4 
en el ciclo evolutivo de las geometrías. técnica modera ha permitido ob El 
A Sue más de 25 cm de periferia en unt. 
Las geometrías primitivas Se caracteri- — superficie inferior a los 3 cm? “e 
zaban por sus formas sencillas, grandes Ciertas estructuras de los dispositivos 
tolerancias dimensionales y deficiente uti imponen limitaciones al grado dé fino 0 
lización de las regiones activas. A medida ON ue puede hacerse 7 comotría del 
que evolucionaban las o A enmas- miso? A refinamiento pi goomot 
. , / e . re- e ' 
e el eIrAAA 
Sc AL y las dimensiones — colector, por el espesor de las máscaraK 
cho más reducidas. óxido necesarias para la difusión profu 
in los transistores de potencia de da, y por otros factores. La Tabla 
silicio, la acumulación de corriente es el muestra los refinamientos progremvos el 
factor que más contribuye a reducir la la geometría de las estructuras de | 








anancia de corriente. La periferia del transistores de potencia, nel / 





Tabla VII — Refinamientos de la geometría 


Anoho mínimo — Tolerancia de 
práctico de embsor la máscara 


(nominal) 

Enruotura mm 
Alvación WIAPTAFTPOTESL MR NET A 0,025 
Mano homotadl 1.1... O e AT 26 
Mosa de trlplo difunión (Junturns 

protun rr rrrrirnrsrrrronmprns.n? 0,006 
Planar opltanil de doble difunón 

(unturas suparllo laws) ¿corro TT 0,007b 


de omivor 

mm 
me de 
0,0076 sl 
+0,0002b 4 
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Empaquetado - TIP 0,005 - 0,02 mm 


El armado de una pastilla de transistor 
en una cápsula adecuada requiere tres 
Operaciones básicas; ellas son: 1) fijación UE 
de la pastilla del transistor a la cápsula, | 
2) conexión de los contactos de emisor y Figura 112. Mérodo a poldadura blanda pará 
base del transistor a los terminales exter- . pla h | 
nos de la cápsula y 3) formación de los terminales externos de la cápsula: alarn- 


contactos óhmicos metálicos del transis- bres (uniones) y contactos soldados 
tor. (“clips”). La Tabla IX enumera la amplia 


Fijación de la pastilla. Existen tres variedad de conexiones usadas para los 
técnicas principales para fijar las pastillas transistores de potencia, junto con algu- 
del transistor a la cápsula: soldadura Mas de sus ventajas y desventajas. 'La 
blanda, soldadura dura, y unión con Fig. 113 muestra los cortes transversales 
adhesivo de polímeros, Los métodos de que ilustran los dos métodos de fijación 
soldaduras blanda y dura se usan casi Je los terminales. 





SOLDADURA BLANDA j 
(PLOMO-ESTANO) 









exclusivamente para los transistores que UNION POR Ar ERÓN 

deben funcionar con niveles de potencia COMPRES ON COMPRESIÓN 

superiores a un watt. En la Tabla VIII se DE CLAVO 

incluyen los tres métodos de fijación, —- 

junto con sus ventajas y desventajas. Las AGUÍA PARÁ Haces A, RO 

Figs. 111 y 112 muestran los cortes trans- po UION CABEZA DE CLAVO) 

versales de los métodos de soldadura AMO a a 
; COMPRESION y 

blanda y soldadura dura. ] Sil 4, A IR 


DE ALUMINIO 





CONTACTOS E-B 


















PASTILLA DE SILICIO 
cli A. 77 . 
- Pe F Y 
TIP PASTILLA DE SILICIO E ; PA 
0,15-0,2 RAOIIIRAR TIP 
. ESPIAS vs 
o EN OR PSA mm SUJETADOR 
; JUNTA DE SOLDAD. DURA ELASTICO 


CABEZAL (CAPSULA) 


SOLDADURA DURA = 
ORO ALEADO Con SILICIO 








Figura 111. Método de soldadura dura para fijar ) 
| la pastilla. SS A 
Fijación de los terminales. Existen dos JUNTA 


técnicas generales para conectar la por- CON SOLDADURA DE PLOMO-ESTANO 


ción Óhmica del emisor de la pastilla del Figura 113. Dos métodos generales para fijar los 


transistor y los contactos de base a los terminales. 
Tabla VI! — Métodos de fijación 

Método de fijación Materiales Ventajas Desventajas 

Soldadura blanda Plomo-estaño Bajo costo, alta Puede ser proclive a la 
capacidad de fatiga 
disipación 

Soldadura dura Oro-silicio Alta capacidad Alto costo de fijación 
de disipación, para pastillas grandos, 
fuorto nocosita bloque de 

molibdeno 
Adhesivo de Epoxídicos Bajo costo Malas proplodados 
polímero rollenos tórmicas 
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Tabla IX — Métodos de fijación de los terminales 




















Conexión de Método de Materiales Ventai o Pe 
los terminales fijación usados oi cda 
Unión por Presión y Cinta de alambre Areas muy Costoso en 
termocompresión temperatura de oro pequeñas grandes 
elevadas dispositivos 
Unión tipo Presión y Alambre de oro Más fuerte que Se requieren 
cabeza de clavo temperatura con extremo la unión por mayores áreas 
elevadas redondeado termocompresión, para los 
menos costoso contactos 
Unión Soldadura Alambre de Evita los Costoso en 
ultrasónica ultrasónica aluminio u oro problemas del grandes 
oro-aluminio dispositivos 
Soldadura con Inserción de Alambres Costo moderado Se requieren 
alambre alambre en soldables áreas grandes 
la soldadura adecuados para los 
derretida contactos 
Soldadura con Prefijación Bronce Bajo costo Se requieren 
“clip” en los “clips” fosforoso o áreas grandes 
soldados níquel para los 
contactos 





Contactos metálicos óhmicos. La téc-  rados y aleados y metales depositados y 
nica principal de los contactos entre  sinterizados. 
metal y semiconductor se divide en las Los metales evaporados y aleados son 
siguientes dos categorías: metales evapo- aluminio, oro y plata. El aluminio se usa 


FUENTE DE 
EVAPORACION (AL) 


O 
OXIDO A 
X 'N CAPA DE OXIDO 
ñ EVAPORACION (AL) 
A 


DESPUES DE LA EVAPORACION DESPUES DE ENMASCARAR, ATACAR 
QUIMICAMENTE Y ALEAR 


EVAPORACION DE 
ALUMINIO 







ALEACION DE 
ALUMINIO 


SISTEMA DE EVAPORACION Y ALEACION CON METAL 





OXIDO ) METAL NIQUELADO (NI) ONIDO RECUBRIMIENTO DE SOLDADURA 


LEDS 


DEMPUEA DEL MIQUELADO DESPUES DEL SINTERIZADO Y DE LA 
SOLDADURA POR INMERSION 





MIBTEMA DE NIQGUELADO Y BINTERIZADO CON METAL 


Figura 114, Contactos típicos evaporados y enchapados de los semiconductores, 
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en casi todos los diseños actuales por su 
facilidad de evaporación y aleado ai semi- 
conductor, por su estabilidad relativa y 
por su buena resistencia metalúrgica des- 
pués de la unión de los alambres. 

Los contactos metalizados y sinteri- 
zados se usan cuando se requieren contac- 
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tos grandes y cubiertos por una cap: 
gruesa de soldadura. 

Los procesos de metalizado en lotes y 
de tratamiento de calor (sinterización) en 
gran escala hacen a estos contactos muy 
convenientes para los dispositivos de tajo 
costo, 


MEGA A AAA Sn El IAS PLL eri” 
3 es Ds 





Po ) i 








Base Física para los 


Transistores de Potencli 


Todos los dispositivos .semiconducto- 
res sufren cambios irreversibles si su 
temperatura aumenta más allá de cierto 
límite crítico. Por consiguiente, se asig- 
nan a los transistores de potencia varios 
regímenes para asegurar que su límite 
crítico de temperatura no sea excedido ni 
siquiera en una parte muy pequeña del 
cristal de silicio. Los regímenes para los 
transistores de potencia normalmente es- 
pecifican las tensiones y corrientes máxi- 
mas, las temperaturas de funcionamiento 
y almacenamiento máximas y mínimas y 
a disipación de potencia máxima que el 
transistor puede soportar sin riesgos. 


REGIMENES DE TENSION 


Los regímenes máximos de tensión se 
dan normalmente tanto para la juntura de 
colector como para la de emisor de un 
transistor, Generalmente se especifica un 
régimen de Varo, que indica la máxima 
tensión base-emisor con el colector abier: 
to, La capacidad de tensión de la juntura 
de colector comúnmente se da con res: 

ecto al emisor, el cual se usa como 
erminal común en la mayoría de los 
circuitos transistorizados, Esta capacidad 
puede expresarse de varias maneras, Un 
rógimen de Vono especifica la máxima 
tensión colector-.emisor con la base ablor- 
ta; un régimen de Vona para exta tensión 
ess o la base está retornada al 
emisor u través de un determinado ronik 





Regímenes de los 














tor; un régimen de Vos da la | 
máxima cuando la base está cortos 

da al emisor y un régimen de Vg 
indica la tensión máxima cuando la 
está polarizada en sentido invero 
respecto al emisor por una determinada 
tensión. También se puede dar un répb — 
men de Vecgx para indicar la máxima 
tensión colector-emisor cuando se cone 
ta un resistor y tensión entre bajo y 
emisor. 


Si se excede un régimen de tensión 
máximo, el transistor puede “romper” 
y pasará corriente en sentido inverso, La 
ruptura a través de la juntura no 44 
uniforme por lo general y lu corriente 
puede localizarse en una o más regiones 
pequeñas. Estas regiones ile ÑO ro: 
calientan, a menos que la corriente y 
limite a un valor reducido, y el transistor 
puede destruirse, 

La tensión de ruptura (de av 
colector-base o emisorbase es una fun 
ción de la resistividad o concentración d 
impurezas en la juntura del transistor y de 
las características del circuito en el cual 
utiliza el transistor, Cuando se produ: 
una ruptura en la juntura, aparece un 
súbito aumento de corriente (una h. 
lancha"), En una juntura que cambia 
abruptamente, llamada epa encalona 

dd ] 








da, la tensión de avalancha or o 
to proporcional a la concentraci de 
impurezas, En una juntura que cam 


e, 


U 


Y 
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lentamente, llamada juntura gradual, la 
tensión de avalancha depende de la varia- 
ción en la concentración de impurezas 
(constante de pendiente) en la juntura 
física. La Fig. 115 muestra los dos tipos 
de rupturas de juntura. Los mecanismos 
básicos de ruptura por tensión en los 
transistores y su relación con los circuitos 
externos son la base para los diferentes 
tipos de regímenes de tensión usados por 
los fabricantes de transistores. 








VABRUPTA % y 


CONCENTRACION SUPERFICIAL 
DEL LADO MUY CONTAMINADO 
DE LA JUNTURA 


É PERFIL DE LA JUNTURA ESCALONADA 
e PERFIL DE LA JUNTURA GRADUAL 


' VABRUPTA 4? 


DE LA JUNTURA ES LA 
CONSTANTE GRADUAL “'a” 


A CONCENTRACION DEL 
LADO LIGERAMENTE 
CONTAMINADO DE 

LA JUNTURA 


CONCENTRACION DE IMPUREZAS (N) —»> 


PROFUNDIDAD DE 
LA JUNTURA 


PROFUNDIDAD DE LAS IMPUREZAS (X) —4» 


Figura 115. Ruptura en la juntura escalonada y 
la juntura gradual. 


Tensión de perforación 
del colector 


La tensión de colector puede limitarse 
a un valor que está por debajo del valor 
de ruptura por avalancha si la capa de 
deserción (región de carga espacial) aso- 
ciada a la tensión de colector aplicada se 
expande a través del ancho de base 
reducido y se pone en contacto con la 
juntura de emisor. La contaminación en 
la base (debajo del emisor) y el ancho de 
base en relación con la magnitud de la 
tensión aplicada determinan si la perfora- 
ción se produce antes de la avalancha. 
Mayores concentraciones de contamina- 
ción y bases más anchas aumentan la 
tensión de perforación Vpr de acuerdo 
con la siguiente relación: 
NW? 


Vpr = q 


2k E, (45) 


LA PENDIENTE EN LA PROFUNDIDAD 
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donde q es la carga electrónica, N la 
concentración de impurezas en la base, W 
el ancho de la base, k la constante 
dieléctrica y Eo la permisividad del espa- 
cio libre (kE. es aproximadamente 1 x 
10"*? farad por centímetro para el sili- 
cio). 


Ruptura por avalancha 
con base común 


La ruptura colector-base de los transis- 
tores conectados con base común es 
provocada por la multiplicación en ava- 
lancha. Cuando se aplica una tensión 
entre colector y base, se forma una capa 
de deserción o región de carga espacial en 
la juntura de colector que se expande en 
las regiones de colector y base. La multi- 
plicación en: avalancha se produce en esta 
capa de deserción cuando hay presente un 
campo eléctrico intenso. Este efecto de 
multiplicación, que es similar al “efecto 
Townsend” de las válvulas gaseosas, es 
resultado de las colisiones producidas 
entre portadores minoritarios en rápida 
aceleración que entran en la capa de 
deserción y átomos ubicados en la red 
cristalina. La energía transferida a los 
átomos como resultado de estas colisiones 
producen ionización, la que libera electro- 
nes de valencia y estos electrones son 
también acelerados. La ruptura en avalan- 
cha difiere de la ruptura zener en que no 
se produce multiplicación por no haber 
presentes portadores libres en la condi- 
ción zener. Todos los portadores de la 


ruptura zener son formados por la elimi- 


nación de los electrones de valencia en un 
campo eléctrico muy intenso. 

La multiplicación M que se produce 
para una determinada tensión colector-ba- 
se (Vea) está dada por la siguiente 
fórmula empírica para los transistores de 
juntura: 


po 0 
o) 


donde Va es la avalancha verdadora o 


M = (46) 
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ruptura “bruta” y n la velocidad de 
multiplicación (es decir, el factor de 
avalancha); ambos términos son constan- 
tes para un dispositivo de determinado 
tipo. Estas constantes son determinadas 
para un transistor particular, como se 
explica en los párrafos siguientes. 

En un circuito de base común que 
utiliza entrada de corriente constante, la 
corriente de colector Ic está dada por 


Ic = aMIg + Mlcro (47) 


donde a (alfa) es la relación de transferen- 
cia de corriente de base común en corto- 
circuito, Ig la corriente de emisor y Icgo 
la corriente de fuga entre colector y base. 
Tanto lg como Icgo se multiplican por 
el factor “de multiplicación M porque 
cruzan la capa de deserción (no se consi- 
deran los componentes de fugas óhmicas 
de Ico. que no cruzan la capa de 
deserción y no son afectados por la 
multiplicación). 

Si el punto de funcionamiento de un 
transistor en un circuito de base común es 
elegido de manera tal que lg sea mucho 
mayor que Icño la ecuación (47) puede 
simplificarse en la siguente forma: 

lc = aMIg (48) 
El factor de multiplicación M está dada 
pues por 


(49) 


Debido a que la corriente de colector 
lc está relacionada con el factor de 
multiplicación M, que a su vez está 
relacionado con la tensión colector-base 
Von, se pueden obtener valores particula- 
ros de M para valores de Von en base a la 
siguiente reordenación de la Ec. (46): 


log pd Mi 0 = 1 log a (50) 
Esta ecuación indica que una representa: 
ción doble logarítmica de (M — 1)/M on 
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función de Ven es una línea recta que 
tiene una pendiente n y un valor de Vez 
igual a la ruptura por avalancha verdadera 
Va cuando (M-— 1)/M es la unidad o 
cuando M se aproxima a infinito. 

La Ec. (48) muestra que el factor de 
ganancia total para un transistor en un 
circuito de base común está reflejado por 
el producto a . M. Por lo tanto, además 
del factor de multiplicación M, la ganan- 
cia total depende de la relación de trans- 
ferencia en cortocircuito «, la cual, como 
lo indica la Ec. (26), puede aproximarse 
estrechamente por el producto del factor 
de transporte de base y por el rendimien- 
to de emisión (es decir, a =Boy,si al 
rendimiento de colector a* se lo supone 
muy cercano a la unidad. 

El rendimiento de emisión y es la 
relación entre los portadores inyectados 
en la base desde el emisor y la suma de 
estos portadores más los portadores in- 
yectados en el emisor desde la base; este 
rendimiento está dado por 


D, WN, 
DIT E 





== 


(51) 


donde Dp y De son las constantes de 
difusión de portadores minoritarios de la 
región de base y la región de emisor, 
respectivamente y Np y Ne son las con- 
centraciones de portadores de la base y 
emisor, respectivamente. 

En un transistor práctico, la longitud 
de difusión L es mucho mayor que el 
ancho de base activo W y el emisor está 
mucho más contaminado que la base (es 
decir, la conductividad de emisor Ue es 
mucho mayor que la conductividad de 
base Or). Como resuitado de la mayor 
contaminación, la concentración de por- 
tadores de emisor Ne es mucho mayor 
que la concentración de portadores de 
base Ny. Las Ec. (30) y (51) indican que 
para estas condiciones (L >W y N, < N,) 
tanto el factor de transporte Bo como el 
rendimiento de emisor O son aproximada: 
mente iguales a la unidad, 
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La Fig. 116 muestra las curvas caracte- 
rísticas de colector para un transistor que 
funciona en un circuito de base común 
con corriente de emisor constante. El 
factor de ganancia total ByyM varía 
desde un valor de Boy a bajas tensiones 
(donde Poy es cercano a la unidad y M es 
igual a la unidad) hasta un valor que se 


CORRIENTE DE EMISOR (lg). CONSTANTE 


CORRIENTE DE 
COLECTOR (Ic) 





TENSION COLECTOR - BASE (Veg) 


Figura 116. Curvas características de corrien- 
te-tensión de colector de un transistor que 
trabaja en un circuito de base común. 
aproxima a infinito cuando V cg es igual 
a Va (porque M se aproxima a infinito a 
esta tensión). Debido a que es posible 
lograr un funcionamiento estable mien- 
tras la ganancia total permanece finita, el 
funcionamiento de los transistores en 
circuitos de base común está permitido a 
cualquier tensión hasta la tensión de 

avalancha colector-base Va. 


Ruptura por avalancha 
con emisor común 


En los circuitos con emisor común, la 
ruptura por avalancha se produce en la 
tensión colector-base a la cual la relación 
de transferencia de corriente con emisor 
común (6) se hace infinita. f puede 
expresarse en términos del factor de 
ganancia total con base común a:M en la 
siguiente forma: 


Eo (52) 





f se hace infinito cuando aM es igual a la 
unidad (es decir, cuando M = 1/a = 
1/(Boy). 

La multiplicación en avalancha aumen- 
ta el número de portadores suministrados 
al lado colector de la juntura desde la 
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capa de deserción. Luego, la base debe 
suministrar un número similar de nuevos 
portadores a la capa de deserción para 
mantener la neutralidad de cargas en la 
capa. A la tensión de colector para la cual 
el número de portadores que la base 
suministra a la capa de deserción por 
multiplicación iguala apenas al número de 
portadores ganados por la base mediante 
recombinación (factor de trasporte B,) 
más un número efectivo de portadores 
de tipo opuesto inyectados por la base 
(rendimiento de emisión y), (*) la rela- 
ción de transferencia de corriente se hace 
infinita porque no se requiere corriente 
de base para mantener la circulación de 
corriente de colector. 

Como se dijo anteriormente, ff se hace 
infinito cuando a. .M es igual a la unidad o 
cuando M= 1/a. La substitución de este 
valor en la Ec. (46) produce la siguiente 
ecuación para «1: 


Ver 
am (52) (93) 


Esta ecuación puede resolverse, pues, para 
el valor de Ven al cual aM es igual a la 
unidad (esta tensión se representa por 
Vam=1) en la siguiente forma: 





Vem= 12 Va (U=a)2 (54) 


Para tensiones de colector menores 
que Vam=1, la corriente de base IB 
circula en sentido normal y f es positivo. 
Para una tensión mayor que Vam=1, sin 
embargo, la corriente de base se invierte y 
f es negativo. La Fig. 117 muestra la 
relación de transferencia de corriente de 
emisor 6 y el factor de ganancia total con 
base común a: . MM como funciones de la 
tensión colector-base V cp. 

La corriente de colector lc de un 
transistor que funciona en un circuito de 





* La inyección de portadores de tipo opuer 
to por la base equivale a una ganancia corres 
pondiente de portadores almilares en la baso. 
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TENSION COLECTOR -— ASE 


Figura 117. Ganancia de corriente f con emi- 

sor común y ganancia de corriente aM to- 

tal con base común en función de la tensión 
colector-base. 

emisor común con entrada de corriente 


constante está dada por 
lc = B Ir + (6 + 1) MIcno 


La Fig. 118 da las curvas característi- 
cas de colector para un transistor que 
funciona en tales condiciones. Aunque la 
abscisa para estas curvas es la tensión 
colector-emisor en lugar de la tensión 
colector-base usada anteriormente, no 
existe diferencia apreciable entre los dos 
conjuntos de curvas, excepto con tensio- 
nes de colector bajas donde la multiplica- 
ción es despreciable en cualquier caso. 


(55) 
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Figura 118. Curvas características de colec- 

tor de un transistor que trabaja en un cir- 

culto de emisor común con entrada de co- 
rriente constante. 

Si se aplica realimentación negativa en 
forma de resistencia de emisor a un 
transistor que funciona en un circuito de 
emisor común sin entrada de corriente 
constante, Fig, 119, el efecto neto es un 
aumento en la ruptura por avalancha, En 
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el circuito mostrado en la Fig. 119, Rg es 
el equivalente de Thevenin en serie de 
todas las resistencias externas presentadas 
al terminal de base del transistor, Rx es la 
suma de las resistencias externas e inter- 
nas de emisor y Vg es la fuente de tensión 
o tensión de Thevenin en el terminal de 
base, 





Figura 119. Circuito de emisor común con reali- 
mentación negativa. 


A la tensión base-emisor Vr se la 
puede suponer con un valor aproximado a 
cero, siempre que la resistencia de base 
interna sea pequeña en comparación con 
Rp. La corriente de base Ig está dada 
pues por 


Vy 


e 


(56) 


La corriente de colector Ic* para el 
circuito con resistencia de emisor externa 
se determina en términos de la corriente 
de base inicial ig en la siguiente forma: 


E PY BR 
Lec Bla —Ra+(8+1 Re 





X Ip 
(57) 


Debido a que la entrada es una tensión 
de fuente finita, el efecto de la resistencia 
de emisor externa consiste en reducir la 
corriente de salida o de colector. Se 


puede introducir una relación de corrien- 


te artificial $” para explicar la variación en 

Ig, en la siguiente forma: 
Bm po dy A 
lI=0  Rp+(8+1) Ra 


Xp 
(58) 





= 112 


La Ec. (58) puede resolverse pues para 
determinar una relación de transferencia 
de corriente artifical para base común o”, 
en la forma siguiente: 





(59) 


Este valor de «” no es la verdadera 
relación de transferencia de corriente de 
un transistor con base común, sino que 
define el efecto de realimentación que 
resulta del uso de una resistencia de 
emisor externa cuando se aplica cualquier 
tipo de fuente, que no sea una fuente de 
corriente pura, al transistor con emisor 
común. El término a” puede usarse para 
determinar la tensión de avalancha con 
emisor común para. condiciones de co- 
rriente de base no constante cuando se 
emplea resistencia de emisor extema. La 
combinación de las Ec. (54) y (59) 
proporciona la tensión de avalancha así: 


1/n 


E Ra 
VoM = de Y Va ( E Ry + a 
(60) 


Las curvas características de colector 
para estas condiciones son similares a las 
curvas mostradas en la Fig. 117, salvo que 
la tensión Vam=1 ha sido reemplazado 
por la tensión más alta Va»m=1 definida 
en la Ec. (60). Si Rg se hace infinita o Re 
se hace cero, se llega a la condición para 


un funcionamiento con corriente de base. 


constante y Va»m=1 se reduce a Vom=1. 
Si RE se hace infinita o Rg se hace cero, 
Vam=1 se reduce a Va, que es la tensión 
de ruptura por avalancha con base co- 
mún. Por lo tanto, cuando se usan una 
tensión de fuente y una resistencia de 
emisor externa, la tensión de ruptura por 
avalancha con emisor común puede variar 
desde un valor bajo de Vam=1 hasta un 
valor alto de Va, según la relación que 
haya entre Ry y Ry, 
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Ruptura por tensión 
con emisor común como función de las 
condiciones del circuito 


El análisis precedente de la ruptura por 
tensión con emisor común consideró sóla- 
mente las condiciones de polarización 
directa. Se pueden producir otros tipos de 
ruptura para condiciones de entrada del 
circuito en que no se aplica polarización 
directa. A continuación se examinan va- 
rias de estas condiciones. 

Fuente resistiva — Cuando un transis- 
tor funciona en un circuito de emisor 
común con una fuente resistiva R, como 
se, muestra en la Fig. 120, la corriente de 
colector Ic está dada por 


Mlcno 
lc = ¡2% 
1 — An Qj 
ON (1 E Qi) 
¡mi (que ye SEO Q;) 
pa qa  lemoR 


(61) 


donde ay es la relación de transferencia 
de corriente normal con base común para 
el transistor (4 y = PB, y), a; la relación de 
transferencia de corriente para el funcio- 
namiento invertido, IeBo la corriente de 
fuga emisor-base y el término kT/q es 
igual a 0,026 volt a 25*C. 


MIcso 





Figura 120. Circuito de emisor común que fun- 
ciona desde una fuente resistiva. 

La corriente de fuga de colector total 
Milcmo se divide en el terminal de base 
interno; una parte circula a través de la 
resistencia de base interna ry y la resisten: 
cia de fuente R, y el resto circula a través 
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de la base del transistor para producir la 
corriente de colector dada por la Ec. (61). 
La tensión producida por la parte de la 
corriente que circula por la combinación 
en serie de rp y R proporciona una 
polarización directa entre emisor y base. 

Si el diodo intrínseco emisor-base tie- 
ne una curva de corriente-tensión con 
función escalonada, con una tensión de 
umbral Va, en lugar de una curva expo- 
nencial, y si toda la corriente de fuga 
circula a través de la corriente de base 
interna mientras la polarización directa es 
menor que Va, la inyección de emisor se 
produce cuando la polarización directa de 
emisor es igual a Va, produciéndose la 
ruptura por tensión entre colector y 
emisor, La condición de ruptura está dada 
por 


Mieno (R 4 My) = Vi (62) 


Debido a que M está relacionado con 
Von y Ver, la Ec. (62) puede resolverse 
para Voz para cualquier valor dado de 
Ve. Al valor calculado de Ver se lo 
designa entonces como la tensión de 
ruptura entre colector y emisor con una 
resistencia de fuente R, y tiene el símbolo 
V(Br)ceErR. El valor de V«(Br)cER está 
dado por 


1/n 

Vínr)onr= va] E pe E] 
Va 

(63) 


La Ec. (63) indica que V cg es inversa- 
mente proporcional al logaritmo de R. 
Por consiguiente, la máxima tensión de 
ruptura se produce cuando R es igual a 
cero, Esta tensión se designa como la 
tensión de ruptura con base en cortocir- 
culto y su símbolo es Var) crs. 

Si la base está abierta (R se aproxima a 
infinito), se llega a la tensión de umbral 
Va ay cualquier valor finito de MI ano 
y el funcionamiento del transistor está 
regido E la relación de transferencia de 

0 


a a ir 
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MIcBo debe circular a través de la base 
del transistor para producir una corriente 
de colector igual a (f + 1) multiplicada 
por MIcmo(*). Este valor mínimo de 
tensión de ruptura se produce en la 
tensión colector-emisor en la cual f se 
hace infinita, lo cual fue definido ante- 
riormente como Vam=1. 

La tensión de ruptura para todas las 
demás condiciones de resistencia de fuen- 
te es mayor que Vam=1;es decir, cuando 
comienza la inyección de emisor, el factor 
de ganancia total («M) es mayor que la 
unidad y f es negativa. La Fjg. 117 
muestra que cuando Vcr es mayor que 
Vam=1, é aumenta negativamente a medi- 
da que disminuye la tensión. En la ruptu- 
ra, se produce la inyección de emisor y la 
corriente de colector aumenta rápidamen- 
te. Esta corriente en aumento causa una 
disminución en la tensión de colector 
como resultado de la presencia de resis- 
tencia de colector, emisor y fuente. La 
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Figura 121. Curvas caracter ísticas de ruptura de 
un transistor colocado en un circuito de emisor 
común que funciona desde una fuente resistiva, 


tensión de colector decreciente produce a 
su vez un aumento en 5 y en la corriente 
de colector, de manera que el efecto se 
hace acumulativo. Este efecto produce 
una curva de tensión de ruptura con 
resistencia negativa que se hace asintótica 
a Vam=1 cuando Bes infinita. 





* La corriente de colector intrínseca IC” es 
f' multiplicada por la corriente de base intrín- 
won Ip" qa este caso IB = MICBO). La 
corriente colector medida realmente es la 
corriente de colector intrínseca más la corriente 


p fugas on decir, 105 9" + Mio Lo Ion 
A AE 
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En la Fig. 121 se muestran las curvas 
características de ruptura con resistencia 
de fuente. 

Fuente de tensión con polarización 
inversa — Cuando se aplica polarización 
inversa entre emisor y base, Fig. 122, la 

MIcgo 





Figura 122. Circuito de emisor común con pola- 
rización inversa aplicada entre los terminales de 
entrada. 
tensión de ruptura de colector puede 
aumentar por encima del valor V(BR)CES . 
como en el caso de la resistencia de 
fuente, no se produce ninguna inyección 
de emisor mientras la polarización directa 
de emisor sea menor que la tensión de 
umbral Va. La inyección se produce 
cuando ia caída a través de rp, que resulta 
de la componente de corriente Micgo, €s 
suficiente para superar la tensión de 
alimentación de base Vw y Va. Esta 
condición de ruptura está dada por 

MIcgo ro = Vo + Vas (64) 

Un aumento en Vgg hace aumentar el 
valor de M y de Ver. La Fig. 123 ilustra 
una serie de curvas de ruptura para 
diferentes valores de VáB. La resistencia 
negativa se produce cuando el transistor 


Var < Vga < Vez 
LUGAR GEOMETRICO, 
DE Micso) 
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Figura 123. Curvas caractorísticas de ruptura 


con emisor común ra diferentes valores de 
tensión de 2 rentac! n de baso, 


VamM=1 


i 4 a " ó 
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funciona en la región de f negativa, como 
se explicó anteriormente. El valor de pico, 
de cada curva está designado por 
V«r)cEx . El valor de V(BR)CEx está 
dado por 


Icono (R LN al, 
Va + Van 


V(Br)cEx= Va] — 
(65) 


Regiones de funcionamiento 
dei transistor 


Las distintas tensiones de ruptura ex- 
puestas hasta ahora determinan las regio- 
nes de funcionamiento de los transistores 
para usos generales. En general, las curvas 
características de los"transistores pueden 
dividirse en dos regiones de funciona- 
miento, como se muestra en la Fig. 124. 


REGION B 


REGION A 


CORRIENTE DE 
COLECTOR (lc) 





Veo VaM=1 VA 
TENSION COLECTOR — EMISOR (VcE) 


Figura 124. Curvas características de ruptura 
con emisor común que muestran qué un transis- 
tor tiene dos regiones de funcionamiento. 


Los límites de la región A, región de 
polarización directa, son determinados 
por la tensión de ruptura en avalancha 
con emisor común Vam=1 y por el 
máximo régimen de corriente de colector 
del transistor. El funcionamiento en cual- 
quier parte de esta región está permitido 
siempre que no se rebasen los regímenes 
de disipación de pico del transistor. No 
hay restricciones en las condiciones del 
circuito de entrada a menos que el límite 
de la región sea fijado por Va'm=1 en 
lugar de serlo por Vam=1; en este caso, 
corresponden las condiciones previamente 
discutidas, 
































Base Física para Transistores de Potencia 


El límite inferior de la región B, región 
de resistencia negativa, es determinado 
por la tensión de ruptura en avalancha 
Vam=1, y el límite superior por las 
tensiones de rupturas correspondientes a 
cada condición de entrada particular, es 


decir, V(BrR)CES, V(BR)CER Y V(BR)CEX. 
Consideraciones adicionales 


En la anterior explicación sobre la 
tensión de ruptura por avalancha con 
emisor común, se supuso que el término 
Vam=1 es independiente de la corriente 
de colector. Sin embargo, Vam=1 es una 
función de la relación de transferencia de 
corriente con base común «a (como se 
muestra en la Ec. (66), la cual varía con 
lc. Se deduce, por lo tanto, que Vam=1 
debe . variar con Ig. Los parámetros 
de ganancia de corriente a: y P varían con 
Ig de manera distinta en los transistores 
de juntura abrupta y gradual, La Fig. 125 
muestra la variación de f en los transisto- 
res típicos. 

En razón de que el valor mínimo de 
Vam=1 aparece en el pico de las curvas de 
la Fig. 125, es posible construir un lugar 
geométrico de puntos en las curvas 
Ve - la de un transistor, en el cual el 
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Figura 125. Variación del parámetro de ga: 

nancla de corriente en función de la Co- 

rriente de colector en transistores de junturas 
abrupta y gradual, 


factor de ganancia total «M son - 194 ala 
unidad, como se indica en la Fig. 126, 
Esta curva de lugares geométricos tiene 
sólo una pendiente de resistencia positiva 
para los transistores de juntura abrupta, 
pero tiene pendientes de resistencia pon: 
tiva y negativa para los transistores de 
juntura gradual. 
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Figura 126. Curvas de corriente de cc | 

función de la corriente colector-ar y' 

factor de ganancia total igual 4 UNO, 4N HA! 
tores de Juntura abrupta y yr 


Dado que las curvas de polar 
directa y de polarización inver 
asintóticas a Vam=1 en funcio 
con emisor común esta var 
Vam=1 con la modifica todas | 
de ruptura. Esto también explica: 
algunas de las curvas de polar 
directa, tal como la Varo, pueden 
una componente de resistencia negativa 
en algunos tipos de transistores Pate 
efecto se observa en la mayoría de los 
tipos de difusión con junturas graduales; 
como los transistores de aleación Henen 
junturas abruptas, estos tipos normalmen- 
te no tienen curvas carnctorinticas de 
tensión con polarización directa y rem 
tencia negativa, 


REGIMENES DE CORRIENTE 
Y TEMPERATURA 


Los mecanismos físicos relacionados 
con la acción básica del transistor 400 
sensibles a la temperatura, Si la pol 
ción no se compensa en función de la 
temperatura, el transistor puede desarro 
llar una condición regenerativa, conos 
como embalamiento térmico, en la cual la 
concentración de portadores generados 
térmicamente se aproxima a la concentra 
ción de portadores de impureza, pre 

l pillclo 





experimentales correspondientes 4 
muestran que, a temperaturas de hasta 
700"K, la concentración de portadores 
generados térmicamente, 1, no de 
nan en la siguiente — forma: - 
387 101% x Tx (3/2) oxp (-1,21/2KD), 
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Cuando esta condición se hace extrema, 
cesa la acción del transistor, la tensión 
colector-emisor Vckg cae a un valor bajo, 
mientras que la corriente aumenta y es 
limitada solamente por el circuito ex- 
terno. 

Si no hay limitación de corriente, su 
aumento puede fundir el silicio y produ- 
cir un cortocircuito entre colector y 
emisor. Esta condición puede ocurrir co- 
mo resultado del efecto de la temperatura 
promedio en una región grande o en una 
región pequeña que produce puntos ca- 
lientes o embalamiento térmico localiza- 
do. En cualquiera «de los casos, si la 
temperatura intrínseca de un semiconduc- 
tor se define como la temperatura a la 
cual la concentración de portadores gene- 
rados térmicamente es igual a la concen- 
tración de impurezas contaminantes, pue- 
de establecerse la temperatura máxima 
absoluta para la acción del transistor. 

La temperatura intrínseca de un semi- 
conductor es una función de la concentra- 
ción de impurezas y la temperatura in- 
trínseca limitadora para un transistor está 
determinada por la región menos conta- 
minada. Debe recalcarse, no obstante, que 
la temperatura intrínseca actúa sólo como 
límite superior para la acción del transis- 
tor. La temperatura de juntura de funcio- 
namiento máxima y el régimen máximo 
de corriente son establecidos mediante 
factores adicionales tales como el rendi- 
miento de la evacuación de calor, las 
temperaturas de fluencia y fusión de la 
soldadura utilizada en la fabricación y la 
temperatura a la cual se producen cam- 
bios permanentes en las propiedades de la 
juntura. 


Elmáximo régimen de corriente de un 
transistor indica la máxima corriente a la 
cual, a juicio del fabricante, el dispositivo 
puede funcionar. Este límite de corriente 
puede establecerse fijando una ganancia 
de corriente mínima arbitraria o puede 
determinarse mediante la corriente que 
funde un alambre de conexión interno, 
Por lo tanto, una corriente que supera el 
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régimen puede originar una baja ganancia 
de corriente o la destrucción del transitor. 

Los materiales básicos de un transistor 
de silicio permiten su funcionamiento a 
temperaturas superiores a los 300”C. Sin 
embargo, los transistores prácticos están 
limitados a temperaturas inferiores a cau- 
sa de los sistemas de montaje y de la 
contaminación de la superficie. Si se 
exceden las temperaturas máximas nomi- 
nales de almacenamiento o de funciona- 
miento, se producen cambios irreversibles 
en las características de corriente de fuga 
y ganancia de corriente del transistor. 


REGIMENES DE DISIPACION 
DE POTENCIA 


Un transistor se calienta por la poten- 
cia eléctrica que disipa. Por lo tanto, se da 
un régimen máximo de potencia para 
asegurar que la temperatura en todas las 
partes del transistor se mantenga por 
debajo de un valor que producirá cambios 
perjudiciales en el dispositivo. Este régi- 
men puede darse con respecto a la tempe- 
ratura de la carcaza (en los transistores 
montados sobre disipadores térmicos) o 
con respecto a la temperatura “ambiente 
al aire libre”. La temperatura de la 
carcaza se mide con una pequeña termo- 
cupla u otro termómetro poco conductor 
del calor colocado en la parte exterior de 
la carcaza o preferentemente insertado en 
un pequeño orificio ciego situado en la 
base, de manera que en esta forma la 
medición se realiza lo más cerca posible 
del cristal del transistor. Los pulsos de 
potencia muy breves no calientan el 
transistor hasta la temperatura que se 
alcanzaría si ese nivel de potencia conti- 
nuara indefinidamente. Los regímenes de 
potencia máxima tienen en cuenta este 
factor y admiten la disipación de poten- 
cias mayores para pulsos muy breves. 

La disipación de un transistor no está 
uniformemente distribuída a través de la 
oblea del semiconductor, Con tensiones 
mayores, las concentraciones de corriente 
se hacen más severas y pueden desarrollar. 
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se puntos calientes dentro de la pastilla 
del transistor. Como consecuencia de ello, 
la potencia que puede admitir un transis- 
tor se reduce con tensiones elevadas. El 
régimen de potencia de un transistor pue- 
de indicarse más fácilmente mediante una 
curva limitadora que muestra una región 
de funcionamiento seguro con potencia 
de pico. Esta curva muestra la capacidad 
para admitir potencia en función de la 
tensión para diferentes lapsos. 

Los factores que determinan los lími- 
tes definidos por la curva del área de 
funcionamiento seguro y el uso de esta 
curva son ilustrados con los ejemplos 
dados en los párrafos siguientes. En estos 
MES. se ha determinado la capacidad 

e disipación de un transistor de potencia 
de silicio, 2N3055, que funciona a una 
temperatura ambiente de 50”C en condi- 
ciones de estado constante y en condi- 
ciones transitorias repetitivas y no repeti- 
tivas. Se ha supuesto que el transistor está 
lijado a un disipador de aluminio extruí- 
do con aletas verticales y acabado natural 
y cuyas dimensiones son 76 X 108 mm. 
ste disipador tiene una resistencia térmi- 
ca Os.a de 2,5C por watt, El transistor 
está aislado eléctricamente del disipador 
por una arandela de mica de 0,05 mm de 
espesor, la cual está recubierta con grasa 
siliconada rellenada con óxido de cinc. La 
resistencia térmica efectiva 0c.s de la 
urandela y de la grasa siliconada es de 
0,5"C por watt. 


Funcionamiento en estado constante 

La máxima capacidad de disipación de 
un transistor en condiciones de estado 
constante depende de la suma de las 
resistencias térmicas en serie desde la 
E del transistor al aire ambiente, de 
A máxima temperatura de juntura T; 
(max) y de la temperatura ambiente 
Tumba la cual funciona el transistor. La 
suma de lan resistencias térmicas en serie 
puede determinarse mediante la siguiente 
relación: 


Or.» + Oro ed Den de Opa (07) 
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El valor máximo de la resistencia térmica 
entre la juntura y la carcaza Oy de un 
transistor 2N3055, dado en las especifica. 
ciones del fabricante, es de 1,5” por 
watt. Para el sistema térmico especifica 
do, la suma de la resistencia térmica en 
serie puede determinarse así: 


Osa =1,5 +0,5+2,5 =4,5”C por watl 


La máxima temperatura de juntura del 
2N3055, dada en el régimen del fabrican. 
te, es de 200”C. Para funcionar a una 
temperatura ambiente de 50"C, la máxi 


" 
A y 
HERA 






ma capacidad de disipación del transistor 
2N3055, en condiciones de estado cons 
tante, se calcula en la siguientee forma! 
Ty (max) = Tant /% 

pa (08) 
= (200 50)/4,5 
= 33,3 watts 


Pós (max) A 


La temperatura de la carcaza del tran- 
sistor 2N3055 que resulta de la máxima 
disipación en estado constante se calcula 
mediante la siguiente ecuación: 


Ty = Ei (O6 O: > Tam (00) 


El término Oc-A representa la resisten. 
cia térmica total de la carcaza al alro 
ambiente (es decir, Oc.a = 009 + 094 * 
3"C por watt), La temperatura de la 
carcaza puede calcularse pues en la forma 
siguiente: 


To = 33,3(3) + 50=150'C 
Funcionamiento con un solo pulso 


Cuando un transistor es operado en 
respuesta a un solo pulso de potencia 
breve y no repetitivo, la disipación de 
potencia máxima permitida durante este 
período transitorio es considerablemente 
mayor que la capacidad de disipación en 
estado constante del transistor, En los 
cálculos siguientes ye determina la capaci. 
dad de disipación del transistor 20340545 
cuando funciona en el mstema térmico 
especificado y con un solo pulso de po: 
tencia de | miliregundo. 
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Antes de determinar la máxima capaci- 
dad de disipación del transistor, se debe 
conocer su resistencia térmica transitoria. 
Esta resistencia generalmente se obtiene 
con la curva de área de funcionamiento 
máxima, mostrada en la Fig. 127, en for- 
ma de multiplicador de potencia normali- 
zada M. Para un pulso de 1 milisegundo, 
el multiplicador de potencia normalizada 
del 2N3055, dado para una temperatura 
de carcaza de 25”C, es 3. Con temperatu- 
ras de carcaza mayores, el multiplicador 
de potencia M debe restarse linealmente 
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al TEMPERATURA DE LA CARCAZA = 25C 
(LAS CURVAS DEBEN DISMINUIR LINEAL- 

6F MENTE AL AUMENTAR LA TEMPERATURA) 
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Figura 127. Curvas del área de funcionamien- 
to máxima del transistor de potencia de silicio 


de manera que quede reducida a cero a la 
máxima temperatura de juntura permitida 


(200? C) del transistor. El factor de reduc- 


ción de temperatura (FRT) se determina 
en la siguiente forma: 


To — 25%C 


A Ty (max) — 25%C 


(70) 

En el sistema especificado, la capaci- 
tancia térmica del disipador es tan grande 
que su temperatura no varía durante el 
lapso de 1 milisegundo que dura el pulso. 
Por consiguiente, la temperatura de carca- 
za Tc es esencialmente igual a la tempera- 
tura ambiente (50” C), 

Los datos indicados anteriormente, 
junto con el régimen máximo de disipa: 


| 
3 , il 
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ción en estado constante del transistor 
(Pmáx = 115 watts a una temperatura de 
carcaza de 25” C), se usan para determinar 
la disipación máxima permitida Psp del 
transistor 2N3055 durante el período de 
1 milisegundo del pulso en la forma si- 
guiente: 


Psp == M(FRT) (P máx) 


(71) 
To — 25 : 
= M ( — a) (Psx) 


50 — 25 
= 83 ( — o) (115) 


= 296 watts 


Funcionamiento con pulsos 
repetitivos 

Cuando un transistor funciona en el 
modo de pulsos repetitivos, el análisis 
previo debe modificarse para tener en 
cuenta la elevación de la temperatura de 
carcaza provocada por la disipación de 
potencia promedio. En el ejemplo siguien- 
te, se supone que el transistor 2N3055 
funciona en respuesta a un tren de pulsos 
de potencia de 1 milisegundo a una fre- 
cuencia de repetición de 100 Hz. Los 
cálculos están basados en el mismo siste- 
ma térmico que el especificado para los 
cálculos de estado constante y de un sólo 
pulso, 

En el funcionamiento con pulsos repe- 
titivos, la disipación de potencia prome- 
dio Pprom del transistor se determina 
mediante la siguiente relación: 


Porom =Phico (d) (7 2) 
donde Ppico es la potencia de pico de Jos 
pulsos disipada en el transistor y d el 
factor de trabajo. 

La temperatura efectiva de la carcaza 


que resulta de esta disipación promedio se 
determina con la siguiente expresión: 


To (et) = Tamb ay Porom ' 03.4 


= To + Porom 01.0 (73) 
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Substituyendo la Ec. (72) en la Ec. (73) 
se obtiene el siguiente resultado: 


Toten = Tamb +Ppico (d)OJ=A (74) 


Si la temperatura efectiva de la carcaza 
Totet), definida por la Ec. (74), se substi- 
tuye para la temperatura de carcaza Tc 
de la Ec. (71), se obtiene la siguiente 
expresión para la máxima disipación de 
potencia permitida Prp para pulsos repeti- 
tivos: 


M [Py(max) FS Tamb] Pmax 


(75) 





En base a la definición dada en la 
sección sobre “Factores Térmicos”, la 
resistencia térmica entre juntura y carcaza 
puede expresarse mediante la siguiente 
ecuación: 

Ty(max) — 25 
Dio FAST A 


max 


(76) 


Si se usa la relación expresada por la 
Ec. (76), la Ec. (75) puede simplificarse 
así: 


2 pu 
Epi. 0 (E AE PIO AS 


En el ejemplo numérico considerado, 
ye supusieron previamente los siguientes 
valores: 


d = (1 ms/10 ms) X 100 
= 10% 

Time  = 200” C 

Tamb = 50” C 

0350 á dE C/watt 

¿A »m 4,5" C/watt 


Cuando estos valores son substituídos en 
la Ec, (77), la disipación de potencia 
máxima permitida en ol transistor 
23055, en condiciones de pulsos repoti: 
tivos, yo calcula en la slguiente forma: 
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 3(200 — 50) 
PP 1,5 + 3(0,1) 4,5 


Los pulsos repetitivos con un factor de 
trabajo del 10 % reducen la capacidad de 
potencia de pico en este caso en alrededor 
del 50% respecto de la capacidad de 
potencia de pico con un solo pulso. 

Cuando un transistor ha de estar some- 
tido a pulsos repetitivos de formas irregu- 
lares, se puede utilizar el siguiente proce- : 
dimiento para obtener un diseño conser- 
vador: 

1. La potencia promedio máxima per- 
mitida para el pulso irregular se calcula en 
base al ancho del pulso Tp, al período 
entre los bordes de ataque de puisos 
sucesivos t y a la máxima disipación en 


= 158 watts 


“estado constante Py (máx): 


Porom e Pas (in áx) (Tp/t) (78) 


2. La relación entre potencia de pico 
y potencia promedio (N = Ppico/Pprom) 
y la temperatura promedio de la carcaza 
(Te = Ps O s-a + Tamb) se usan para 
determinar el ancho efectivo de los pulsos 
(Tp' = Tp/N). 

3. La capacidad de potencia máxima 
se calcula luego en base a la siguiente 
ecuación: 


_ Ty (máx) — Tg(prom) 


Pr ¿0 


(19) 


donde 0... es la resistencia térmica efec- 


' tiva entre juntura y carcaza determinada 


en base a las especificaciones del fabrican- 
te para el ancho efectivo de pulsos Tp”. 


SEGUNDA RUPTURA 


La segunda ruptura (S/b) es un fenó- 
meno potencialmente destructivo que se 
produce en todos los transistores bipola- 
res (n-p-n y p-n-p). Este fenómeno apare- 
ce cuando la energía absorbida por un 
transistor excede un nivel crítico, produ- 
clendo puntos calientes localizados den- 
tro de la pastilla del transistor, El comien- 
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LUGAR GEOMETRICO DE LA SEGUNDA RUPTURA EN C.c. 


| 

1 

| REGION DE SUSTENTACION DE AVALANCHA 
e 


CON EMISOR COMUN 


4, 
RUPTURA PRIMARIA 


LUGAR GEOMETRICO DE Icgo 
a 


1 
INRUPTURA POR AVALANCHA 
ENTRE COLECTOR Y BASE 


LUGAR GEOMETRICO DE S/b INVERSA 


Figura 128, Curvas características del colector del transistor. 


zo de la segunda ruptura se caracteriza 
por una disminución abrupta en la ten- 
sión colector-emisor con una pequeña re- 
sistencia dinámica en la región de segunda 
ruptura, como se muestra en la Fig. 128, 

Aunque la segunda ruptura puede apa- 
recer con diferentes modos de funciona- 
miento del transistor, el fenómeno puede 
clasificarse en general en dos clases princi- 
pales: (1) segunda ruptura entre emisor y 
base con polarización directa, que ocurre 
cuando el transistor funciona en la región 
activa, y (2) segunda ruptura entre emisor 
y base con polarización inversa, que ocu- 
rre durante el corte en el funcionamiento 
del transistor. 


Segunda ruptura con polarización directa 


La Fig. 129 muestra un corte transver- 
sal de la pastilla típica de un transistor de 
potencia de silicio de juntura difundida. 
Cuando el transistor está fuertemente po- 
larizado en sentido directo en la región 
activa, se produce un campo eléctrico 
transversal en la región de base y se forma 


REGION DE CARGA 


ESPACIAL MINORITARIOS 







DIRECCION DEL 
CAMPO 
TRANSVERSAL 


Figura 129, Corte transversal del senal 


sor de 
potencia en condiciones de polarización directa, 





CONCENTRACION DE PORTADORES 


una capa de carga espacial en la juntura 
base-colector. A medida que circula co- 
rriente de emisor a colector, el campo 
transversal concentra la corriente en una 
región angosta situado debajo del borde 
del emisor. Cuando la corriente circula a 
través de la capa de carga espacial, se 
genera una cantidad considerable de ca- 
lor. Cuando la corriente se concentra en 
una región pequeña, el efecto de calenta- 
miento se localiza en esa región y pueden 
formarse puntos calientes (representados 
por círculos en la Fig. 129) dentro de la 
pastilla de silicio. Si estos puntos calientes 
no son controlados inician un ciclo rege- 
nerativo que provocan la segunda ruptura 
con polarización directa en el transistor, 

La concentración de portadores en la 
pastilla y, en consecuencia, la intensidad 
de los puntos calientes se determinan 
principalmente mediante el campo de ba- 
se transversal y por la tensión de colector 
aplicada, la que determina la intensidad 
del campo eléctrico que atraviesa la capa 
de carga espacial formada en la juntura 
base-colector. La magnitud del campo de 
base transversal depende del ancho de la 
base del transistor, de la resistencia de 
base y de la dispersión de la capa de carga 
espacial que se produce al aplicar js 
de colector, El campo de base transversal 
aumenta con los incrementos de la co: 
rriente de base que resultan de los mayo: 
ros niveles de inyección y de la menor 
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ganancia de corriente que producen esos 
mayores niveles de inyección. 

La severidad de los puntos calientes es 
inversamente proporcional al ancho de la 
base del transistor y directamente propor- 
cional al valor absoluto de la tensión de 
colector aplicada. Como resultado de ello, 
el nivel de corriente Is/p al cual se produ- 
ce la segunda ruptura disminuye rápida- 
mente al aumentar la tensión de colector 
aplicada. La capacidad de ¿yy también 
disminuye al aumentar la capacidad de 
frecuencia del transistor (es decir, al dis- 
minuir el ancho de la base). Las Figs. 130 
y 131 muestran la variación de la capaci- 
dad de Igyp en función de la capacidad de 
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Figura 130. Variación del nivel 
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de segunda ruptura con polarización directa 

en función de la capacidad de frecuencia 
del transistor, 
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Figura 131, Varlación del nivel go energía de 
140 unda rup ur on Pe arización directa en 
unción de la tensión de colector, 


frecuencia [y y de la tensión de colector, 
respectivamente, Las curvar mostradas en 
extas figuras son representaciones gráficas 
de las siguientes relaciones empíricas: 

|, Relación de frecuencia: 


14 09 K / VE 





(BO) 





2. Relación de tensión 
Isp = K2/Vor” - (81) 


donde K, y K, son constantes determine 
das por el dispositivo considerado Y n ox 
una constante que oscila entre 1,5 y A 
según la construcción del transistor (04 
decir, junturas graduales o abrupti) y 
otros factores. p 
La Ec. (80) sugiere que el proyect 
de circuitos debe seleccionar el transis 
con la menor capacidad de frecuer 
compatible con los requerimien 
circuito, para obtener la máxima rr 
cia a la segunda ruptura. La | 
indica que la tensión de alimen 
debe ser lo más baja posible y 
transitorios de alta tensión deb ón 1 | 
girse al máximo para lograr la protec: 
a la segunda ruptura. " 
La capacitancia térmica de la 
del transistor produce una constante de- 
tiempo térmica localizada que restring 
formación instantánea de puntos callen 
tes. Como resultado, la capacidad de ly 
de un transistor aumenta cuando la NA il 
ción de la corriente y tensión aplicadas en 
muy corta. La Fig. 132 muestra la varia 
ción en la capacidad de lg/p para distin 
tos anchos de pulsos, Ñ 
| 
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con polarización inversa de 


Cuando circula corriente a través de un 
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emisor-base está polarizada en sentido 
inverso, el sentido del campo de base 
transversal es opuesto al que se produce 
en un ¿ransistor polarizado en sentido 
directo. En consecuencia, la corriente de 
emisor se concentra en una región peque- 
ña o cerca del centro del emisor. En razón 
de que la corriente se acumula en una 
región más pequeña en condiciones de 
polarización inversa, la segunda ruptura 
en estas condiciones puede aparecer con 
“niveles de energía muy inferiores a aque- 
llos con que se produce la segunda ruptu- 
ra en condiciones de polarización directa. 
La Fig. 133 muestra el corte trasversal 
de la pastilla típica de un transistor de 
potencia en condiciones de. polarización 
Inversa. 
VBE 
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Figura 133. Corte transversal del transistor de 
potencia en condiciones de polarización directa. 


La resistencia de un transistor a la 
segunda ruptura con polarización inversa 
se reduce por cualquier alteración del 
diseño que haga aumentar la densidad de 
corriente o impida la dispersión de la 
corriente de emisor. En los transistores de 
potencia con una base angosta, con un 
campo de base en aceleración o con un 
emisor de tamaño insuficiente para su 
corriente de funcionamiento, la segunda 
ruptura generalmente aparece con niveles 
de energía inferiores a los de los transisto- 
res que no tienen estos factores. 

La segunda ruptura con polarización 
inversa comúnmente se describe en térmi- 
nos de energía, ya que la tensión, la 
corriente y la duración de los pulsos son 
interdependierftes cuando la juntura emi- 
sor-base está polarizada en sentido inver: 
so. El campo de base transversal depende 
on gran medida de la corriente de baso de 
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apagado y de. la tensión de apagado. Por 
consiguiente, es natural suponer que el 
nivel de energía en el cual se produce la 
segunda ruptura depende estrechamente 
de la tensión de apagado del circuito de 


entrada VE y de la resistencia en serie 


Rpg. La Fig. 134 muestra la variación del 
nivel de energía de segunda ruptura en 


función de Vpg Y Rpg para un transistor 
de potencia típico. Como se muestra en 
esta figura, si Rgg aumenta y VE dismi- 
nuye, tanto la corriente de base de apaga- 
do como el campo de base transversal 
disminuyen y aumenta el nivel de energía 
de segunda ruptura. Debido a que el 
tiempo de apagado es una función inversa 
de las corrientes de base, el proyectista 
debe adoptar una solución de compromi- 
so entre la velocidad de apagado del 


transistor y las consideraciones sobre la 


segunda ruptura. 
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Figura 134. Variación del nivel de energía de 
segunda ruptura con polarización inversa en 
función de Ve Y RBE: 


Técnicas de evaluación de la 
segunda ruptura 


La aptitud de un transistor de potencia 
para soportar la segunda ruptura en con- 
diciones de polarización directa o inversa 
puede verificarse fácilmente probando los 
dispositivos hasta su destrucción, El esta: 
blecimiento de límites de segunda ruptura 
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válidos para los transistores de potencia 
requiere, sin embargo, el uso de pruebas 
de verificación no destructivas. Dichas 
pruebas se describen brevemente en los 
párrafos siguientes. * | | 

Prueba de Is yy con polarización direc- 
ta — La Fig. 135 representa el diagrama 
de bloques de un aparato típico para 
efectuar pruebas no destructivas de lgyp. 
En este aparato de prueba, el transistor 
bajo prueba está en serie con un transistor 
de paso. El transistor bajo rueba es exci- 
tado por un amplificador iferencial para 
proporcionar un valor preseleccionado de 
corriente de prueba a un nivel independien- 
te de la ganancia de corriente del transistor. 
El transistor de paso funciona por debajo 
de la saturación, de manera que es posible 
un apagado rápido. Un segundo amplifica- 
dor diferencial detecta la tensión que hay 
a través del transistor de paso y de un 
resistor de 1 ohm colocado en serie con 
este transistor. Esta tensión se mantiene a 
un valor constante durante toda la prueba 
para mejorar la precisión de la tensión de 
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prueba de Igp . El circuito está dispuento 
de tal manera que solamente lu corriente 
de colector del transistor bajo prueba 
pasa a través del resistor de | ohm, La 
tensión que hay a través de esto renislor 
constituye, por lo tanto, una indicación 
exacta de la corriente de colector, 

El comienzo de la segunda rupturk 04 
detectado mediante el bobinado primario 
de un trasformador de pulsos conec 
en serie con el colector del transistor bajo 
prueba. Durante la segunda ru 0) 
rápido aumento de la corriente de cole 
tor induce una tensión L (d,/d/) en e 
transformador que está acoplado al 6 
to de entrada del transistor de pao. 
serie y esta tensión apaga el transistor. 
un microsegundo. La inductane a pl tm 
elevación inmediata de corriente, mo E 
sión desarrollada a través de esta Induo: 
tancia primaria es de una polaridad que 
permite reducir inmediatamente la ton 
sión existente a través del transistor bajo 

rueba. Estas características, junto con el 
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Figura 146, Diagrama de bloques de un típico equipo de prueba de ly 
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circuito de desconexión protector, impi- 
den la degradación del transistor durante 
las pruebas de Ig/p. El tiempo de desco- 
nexión completo del aparato de prueba 
es aproximadamente de ] microsegundo, 
que es suficiente para impedir la degrada- 
ción de incluso los transistores de poten- 
cia de máxima velocidad existentes en la 
industria. El ancho del pulso de tensión y 
corriente aplicado al transistor bajo prue- 
ba puede variarse desde 0,5 milisegundo 
hasta varios segundos. En las pruebas de 
lg ¡y con CC, se requiere un ancho de 
pulso de 1 a 2 segundos porque la cons- 
tante de tiempo térmica de la pastilla del 
transistor de potencia y del bloque de 
montaje puede ser de varios décimos de 
segundo. 

Prueba de descarga de capacitancia con 
polarización directa - La Fig. 136 mues- 
tra el diagrama de un circuito de prueba 
típico usado para determinar el nivel de 
energía de segunda ruptura con polariza- 
ción directa. Este circuito de prueba fun- 
ciona según el principio de un capacitor 
cargado que descarga su energía (Ec = 
CVo?*/2) en un transistor de potencia con 
circulación de corriente constante. Mien- 
tras la tensión inicial a través del capaci- 
tor sea menor que el régimen de 
Vcer(sus) del transistor de potencia, 
la corriente de colector será más o 
menos constante; en consecuencia, la 
tensión de colector disminuye  li- 
nealmente. El 'tcapacitor se carga por 
una corriente constante Vac/R hasta 
un valor Vc, momento en que se 
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cierra la llave S,. Entonces circula a 
través del transistor, hasta que el capaci- 
tor se descarga completamente, una co- 
rriente constante Ic determinada por la 
combinación de Va, Rp y Reg. Si se 
desprecia la caída a través de Rp, la 
energía absorbida por el transistor está 
dada por la siguiente ecuación: 


Ec = C Vo?/2 (82) 


Las formas de onda de corriente y tensión 
del transistor de potencia de silicio 
2N 3442, probado en el aparato de descar- 
ga de capacitancia, han sido representadas 
en la Fig. 137. 
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Figura 137. Formas de onda de prueba de 

un transistor 2N3442 sometido a una prue- 

ba de energia de segunda ruptura con descar- 
ga capacitiva. 


La prueba de descarga de capacitancia 
es útil porque reproduce fielmente las 
condiciones reales de los circuitos; por 
ejemplo, cortocircuitado de carga en regu- 
ladores en serie, encendido inicial de in- 
versores y amplificadores de audio y otros 
efectos de los circuitos con carga capaciti- 
vil, 
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Prueba de Eg ;, con polarización inver- 
sa — Una manera práctica de medir los 
niveles de energía de segunda ruptura con 
polarización inversa de un transistor de 
potencia consiste en usar un circuito de 
salida inductivo en serie. Si la corriente 
pasa a través de la inductancia mientras el 
transistor bajo prueba funciona en la re- 
gión de saturación y se aplica entonces 
abruptamente polarización inversa al tran- 
sistor, se induce tensión a través de la 
inductancia en serie. Esta tensión induci- 
da aumenta hasta la tensión de ruptura 
sustentadora inversa del transistor Vox 


(sus), siempre que se imponga la siguiente 
Aación al tiempo de apagado del tran- 
sistor: 


teorte <-L Ic (max) / Vcex (sus) (83) 


La energía que absorbe el transistor du- 


rante la prueba de Eso puede determi- 
narse con la siguiente ecuación: 


L Ic(max)?* 
2 


| Verx (sus) 


| (84) 
C 


Ve EX (sus) e Ve 


Esp = 


Las formas de onda de tensión y corriente 
de un transistor de potencia de silicio 
2N3442 sometido a la prueba de Es 
están representadas en la Fig. 138. 
La Fig. 139 muestra un diagrama de 
bloques de un circuito de prueba usado 
ara las evaluaciones no destructivas de 
s/p». La principal característica de este 
circuito de prueba es su técnica exclusiva 
de detección de la segunda ruptura. Este 
circuito proporciona la rápida detección 
de la segu 4 ruptura necesaria para im- 


pedir Adios al transistor; esto lo consigue 
nl detectar inmediatamente la tensión de 
ruido de RE de c,.> amplitud desarrolla- 
du en la Doy hipo 


qua Eno prueba al 
plura, 
so de prueba en- 
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Figura 138. Formas de onda de prueba de un 
transistor 2N3442 sometido a una prueba de 
energía inductiva Esp. 
una fuente de corriente constante. Cuan- 
do se elimina la excitación de entrada, se 
aplica a la base del transistor bajo prueba 
una polarización inversa proporcionada 
por Veg y Rap. La energía almacenada 
en la inductancia en serie y en la fuente 
de corriente constante es entonces absor- 
bida por el transistor. Si esta energía es 
suficiente para llevar el transistor a la 
segunda ruptura con polarización inversa, 
el detector dispara un circuito enclavador 
de protección en paralelo con el transistor 
bajo prueba, El tiempo de reacción del 
circuito de prueba es de sólo unos pocos 
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Figura 139. Diagrama de bloques del equipo de prueba de Es/b- 


lar a la prueba de descarga de capacitancia transistor en esta condición de polariza- 
| con polarización directa descripta ante- ción inversa, cuando la llave S, se pasa de 
| riormente, salvo que en este caso el capa- la posición 1 a la posición 2, está dada 
citor se carga hasta un valor superior ala por las siguientes ecuaciones: 
tensión de ruptura sustentadora inversa E 
del transistor dajo prueba. La base del Log, = /, (Vornx/R) (Vec=Veornx) | 
transistor está polarizada en sentido inver- 7 -t/ROdt (85) 
so, como se muestra en la Fig. 140. y pá e 
l El valor de la resistencia en serie se == OlVorx(su ) Veo | 
regula de manera que la corriente que = Vonx(aun (80) 
ná FA DI 7. qe 
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Elgura 140. Circuito de prueba de descarga ca- 

pa tiva usado para determinar los niveles de 

nergía de segunda ruptura con polarización 
inversa en los transistores. 


rín con la corriente. Las variaciones de 
Veonx (sus) con la corriente de colector 
peneralmente no exceden del 10% en la 
mayoría de los transistores de potencia. 


REGIMENES DE AREA SEGURA 


Los regímenes de área segura para los 
Irmnsistores de potencia se dan para que el 
proyectista de circuitos pueda seleccionar 
el tipo adecuado para su aplicación y 
pueda determinar las mejores soluciones 
de compromiso entre el comportamiento 
denendo para el circuito y las capacidades 
renles del dispositivo. Estos regímenes 
deben incluir regímenes de segunda rup- 
tura con polarización directa para funcio- 
namiento con CC y con pulsos, regímenes 
de segunda ruptura con polarización in- 
verm para cargas inductivas y capacitivas, 

remímenes térmicos para condiciones 

ansltorias y de estado constante. Los 
regímenes térmicos y los regímenes de 
wpunda ruptura con polarización directa 
hem combinarse fácilmente en un sólo 



















tema de regímenes. Sin embargo, para 

condiciones de polarización inversa se 
requiere un sistema de regímenes sepa: 
mado, 





Hogímonos de área segura 

von polarización directa 
Los regímenes de área segura con pola: 
ón directa se vuelcan a un gráfico de 
óncorriente que muestra las curvas 
regimenes ra los funcionamien: 
lor von C y con pulsos de distintos 
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tiempos de duración. La Ec.(82) de la 
sección “Segunda Ruptura” define el ni: 
vel de energía de segunda ruptura con 
polarización directa en un transistor de 
potencia. En un gráfico doble logarítmico 
de curvas tensión-corriente, el lugar geo: 
métrico de esta ecuación da una curva de 
reducción lineal cuya pendiente es igual a 
la constante de juntura n. Si el área de - 
funcionamiento seguro de un transistor 
de potencia se limita a cualquier porción 
















de las curvas tensión-corriente en razón - 
de factores térmicos (impedancia térn ica 

temperatura de juntura máxima o tem] 
ratura de funcionamiento de la carca 
esta limitación es definida por una hi 
bola de potencia constante (1=KY 
que puede representarse en la curva d 
logarítmica de tensión-corriente p: 
dio de una línea recta con una pen | 
Como se señaló en la sección “Segunda le 
Ruptura”, el nivel de energía en el cual $6 
produce la segunda ruptura en un transit 
tor de potencia aumenta a medida que 
disminuye la tensión y corriente aplici 
das. La capacidad del transistor para de 
mitir potencia también aumenta al dismi: 
nuir la duración de los pulsos ya que la 
masa térmica del cristal del transistor y de 
las partes de montaje asociadas A un 
retardo térmico inherente a la elevación 
de la temperatura de juntura. La Fig, 141 
muestra una curva de resistencia térmica 
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normalizada Ny en función del tiempo de 
aplicación de potencia en el transistor de 
potencia de silicio RCA-2N3442. Las dos 
regiones horizontales de la curva mues- 
tran que el 2N3442 tiene dos constantes 
de tiempo térmicas principales, como 
ocurre en la mayoría de los transistores 
de potencia. La constante de tiempo me- 
nor resulta de la resistencia y capacitancia 
térmicas del cristal de silicio y de su 
superficie de contacto con la carcaza del 
transistor. La constante de tiempo mayor 
es causada por las impedancias térmicas 
del cabezal de la carcaza y de las partes 
internas de la misma, tales como los 
bloques de cobre y molibdeno y el óxido 
de berilio. 

Para una determinada temperatura de 
carcaza Tg, para la temperatura de juntu- 
ra máxima T;j(máx) y para el régimen de 
resistencia térmica entre juntura y carcaza 
0Os-c, junto con el valor determinado 
para la impedancia térmica normalizada 
Nr, se puede usar la siguiente ecuación 
para calcular la disipación de potencia 
máxima en función de la duración de un 
pulso aplicado de potencia: 


Ts(máx) — To 


Pai 
és Oj-c (Nr). 


(87) 


La ausencia de un término Vcg en la 
ecuación para disipación de potencia en 
condiciones de pulsos indica que esta 
ecuación también define una curva de 
potencia constante que puede represen- 
tarse en una curva tensión-corriente doble 
logarítmica mediante una línea recta con 
pendiente -1. 

La Fig. 142 muestra un gráfico de 
regímenes de área de funcionamiento se- 
guro con polarización directa para un tí- 
pico transistor de potencia de silicio de alta 
velocidad, el RCA-2N 3585, cuyo produc- 
to ganancia-ancho de banda fr es 
20 MHz. La Fig. 143 muestra un gráfico 
de regímenes similar para un transistor de 

otencia de silicio de frecuencia menor, el 
CA-2N3442, para el cual el fy es de 
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Figura 142. Gráfico de regímenes de área de 
funcionamiento seguro del transistor de poten- 
cia de silicio 2N 3585. 


1 MHz. Los límites definidos por las cur- 
vas en los gráficos de área de funciona- 
miento seguro indican, tanto para el fun- 
cionamiento con onda continua como 
con pulsos no repetitivos, los regímenes 
de corriente máximos, el régimen máximo 
de tensión de ruptura por avalancha con 
polarización directa entre colector y emi- 
sor (Vm=1, que generalmente se apro- 
xima por VCcEO(sus)) y los regímenes 
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térmicos y de segunda ruptura de los 
transistores. 

Como lo indica la Fig. 142, la limita- 
ción térmica (disipación) del 2N3585 cesa 
cuando la tensión colector-emisor se eleva 

or encima de los 100 volts durante el 
incionamiento en CC. Más allá de este 
punto, el área de funcionamiento seguro 
del transistor está limitada por los régime- 
nes de segunda ruptura. Durante el fun- 
elonamiento con pulsos, la limitación tér- 
mica se extiende a valores superiores de 
tensión colector-emisor antes de llegar a 
la región de segunda ruptura, y a medida 
que la duración de los pulsos decrece la 
región de limitación térmica aumenta. 
Comparando las Figs. 142 y 143 se ve que 
log regímenes de segunda ruptura del 
13442 son substancialmente mayores 


ue los del 2N3585, como se puede pre- 


ecir con la Ec.(80) en base a la fu 
menor para el 2N 3442, 

Si un transistor va a funcionar con 
pulsos cuya duración difiere de la indica- 
dn en el gráfico de área segura, es necesa- 
rio usar los límites proporcionados por la 
curva de área segura para la duración 
inmediatamente superior, o bien se debe 
consultar al fabricante. Además, como se 
indica en las Figs. 142 y 143, los regíme- 
nes de área segura se dan normalmente 
para un funcionamiento con un sólo pul- 
Ao no repetitivo a una temperatura de 
unrenza de 25*C, debiéndoselos reducir 
para temperaturas de carcaza superiores O 
para condiciones de pulsos repetitivos o 
de onda continua, 

La Fig. 144 muestra la reducción de 
temperatura para el gráfico de área segura 
de la A 142 correspondiente al transis- 
lor 2N3585, Estas curvas indican que los 
regimenes térmicos son afectados mucho 
más por los aumentos en la temperatura 
de la carcaza que los regímenes de segun- 
da ruptura, La curva de reducción térmica 
(limitada por la disipación) ex una repre: 
sontación gráfica de la Ec, (70) para el 
Ietor de reducción de temperatura dado 
en la sección “Regímenes de Disipación 
de Potenola”, Enta curva, como en de 
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Figura 144. Curvas de reducción de Lamp 
ra de área segura del transistor de poter 
silicio 2N3585., Pa 


esperar, disminuye linealment h 1 
a la temperatura de juntura MáxiMA 
transistor (Ty(máx) = 200” C), La cu 
de reducción de temperatura de segunda 
ruptura (limitada por Ig 1) es, sin mba | 
go, menos severa debido a que la form 
ción de las concentraciones de alta: 
rriente que causan la segunda ruptura 
menos probable a medida que aumen 
temperatura. O 

Debido a que las reducciones tórmic4 
y de segunda ruptura son difentes, pued 
ser necesario usar ambas curvas par de: 
terminar el factor correcto de reducción 
para un punto de corriente-tensión q 
aparece cerca del punto de interrupción 
de las regiones limitadas térmicamente Ñ 
por la segunda ruptura pertenecientes A 14 
curva de área de funcionamiento seguro. 
Para esta condición se toma un factor de 
reducción de cada curva de reducción, Min 
embargo, en una de las lecturas la sección 
limitada térmicamente de la curva de ren 
segura debe ser extrapolada hacia arriba 
en tensión, o bien la sección limitada po 
la segunda ruptura debe ser extrapol 
hacia abajo en tensión, según en qué lad 
del punto de interrupción de tenslón 64 
situado el punto de tensión-corriente, Los 
valores menores de corriente de colector. 
obtenidos en las reducciones térmicar 
de segunda ruptura deben uxarse como 
régimen seguro. 

El procedimiento utilizado para redu 
olr un punto de tensión-corriente, en fun: 
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cionamiento con pulsos repetitivos o con 


onda continua, ya fue descripto anterior- 


mente en la sección “Regímenes de Disi- 
pación de Potencia”. Básicamente, esta 
reducción requiere el empleo de una tem- 
peratura de carcaza calculada artificial- 
mente Tc (er) = Ta + Óy—c Pprom) con 
los regímenes de área segura con un solo 
pulso y con las curvas de reducción de 
temperatura. Esta temperatura de carcaza 
calculada explica el aumento en la tempe- 
ratura de funcionamiento de la carcaza 
resultante de la resistencia térmica del 
transistor Oy. y de la potencia promedio 
de la forma de onda periódica, El valor 
obtenido para Ter) se usa como valor 
de temperatura de carcaza en el gráfico de 
reducción de temperatura para obtener el 
factor de reducción con pulsos repetitivos 
para las curvas de área segura. 


La exposición precedente abarca sóla- 
mente el funcionamiento con pulsos rec- 
tangulares no repetitivos y repetitivos. Se 
deben realizar los siguientes pasos para 
resolver todas las demás formas de onda 
de tensión-corriente en pulsos rectangula- 
res equivalentes antes de poder usar el 
procedimiento de reducción descripto: 

l. Representar la línea de carga real 
tensión-corriente en el gráfico de área 
segura correspondiente al transistor. 

2. Seleccionar el punto de tensión-co- 


lOK 
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rriente de la línea de carga que tenga la 
máxima excursión en la región de área 
segura. 

3. Estimar el contenido de energía 
total de la forma de onda real de ten- 
sión-corriente. Este valor puede estimarse 
más fácilmente mediante la integración 
gráfica de las formas de onda. 

4. Determinar una duración de pulsos 
efectiva tp(ef) dividiendo la energía total 
de las formas de onda por el producto 
tensión<orriente en el punto selecciona- 
do en el paso 2. 

La tensión, la corriente y la duración 
efectiva de los pulsos calculadas definen 
un pulso rectangular equivalente a las 
formas de ondas reales. 


Análisis del cálculo 
del área segura 


A continuación se dan dos ejemplos 
del uso del sistema de área segura con 
polarización directa que acabamos de de- 
sarrollar. El primer ejemplo requiere el 
análisis de un típico inversor de potencia 
en condiciones de encendido inicial; el 
segundo ejemplo se aplica al análisis de un 
amplificador de potencia de audio acopla- 
do directamente que funciona a baja fre- 
cuencia con una carga de “parlante induc- 
tivo”, | 

Ejemplo 1: Análisis del encendido ini- 
cial de un inversor — La Fig. 145 muestra 





1425 kHz 
Figura 145, Inversor de alta velocidad que utiliza transistores AGA 2NAIBAA, 
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un típico inversor con dos trasformado- 
res, de alta velocidad y alta tensión para 
100 watts. La Fig. 146 muestra la tensión 
de colector, la corriente de colector y la 
potencia de pico del inversor como fun- 
ciones del tiempo para la condición de 
encendido inicial cuando el capacitor de 
salida Co está descargado. Se supone que 
el proyectista del circuito desea determi- 
nar la aptitud del transistor 2N3585 para 
funcionar sin riesgos en el circuito y, si se 
demuestra que el funcionamiento seguro 
es factible, determinar también la máxima 
temperatura de carcaza permitida. 

El análisis comienza con la representa: 
ción gráfica de la línea de carga resistiva 
en la curva de área segura del 2N3585, 
Fig. 147. En razón de que el circuito que 
se está analizando es un circuito de con- 
mutación, cada pulso tiene una línea de 
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Figura 146, e A 48! elreulto inver: 
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Figura 147. Lfnea de carga de encendido del 
inversor en la curva de área de funcionamiento 
seguro del transistor 2N3585. , 


carga diferente asociada al mismo. Inicial- 
mente, los pulsos siguien una línea de 
carga altamente capacitiva pero se hacen 
más resistivos a medida que se carga el 
capacitor de salida. Esta variación en el ca- 


rácter de los pulsos no plantea ningún pro- 


blema en este análisis porque se está consi- 
derando solamente el encendido inicial. 
Por esta razón, el proyectista sólo necesita 
representar la línea de carga de encendido 
del primer pulso y el lugar geométrico de 
la tensión y corriente de pico de los 
pulsos restantes, como se muestra en la 


Fig. 147. El punto A (Vce = 120 volts e 


lc = 1,2 amperes) es el punto de máxima 
excursión del lugar geométrico de la ten- 
sión y corriente de pico en la región de 
funcionamiento seguro. 

La energía total requerida durante el 
encendido se determina mediante integra- 
ción gráfica, como se ve en la 
Fig. 146 (c). El resultado de la integra- 
ción indica que la energía requerida du- 
rante el encendido de 0,4 milisegundos es 
aproximadamente 20 milijoules. La po- 
tencia de pico en el punto A (el producto 
de las coordenadas de tensión y corriente 
en ese punto) es 140 watts y la duración 
efectiva de los pulsos t, (ef) es 20 mili- 
joules dividido por 140 watts, o sea 0,14 
milisegundo, Debido a que se supone que 
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el encendido inicial del circuito es en este 
ejemplo un funcionamiento con pulsos no 
repetitivos, el pulso rectangular equivalen- 
te de 120 volts, 1,2 amperes y 0,14 mili- 
segundo puede aplicarse directamente a la 
curva de área segura de la Fig. 147. El 
resultado es la definición del punto 
B(Vey = 120 volts, I¿ = 3,4 amperes), el 
pulso de pico equivalente no repetitivo de 
área segura para t=0,14 milisegundo. La 
posición del punto B indica que el transis- 
tor funcionará sin riesgos en el inversor a 
una temperatura de carcaza de 25*C.. 

Para determinar la máxima temperatu- 
ra de carcaza a la cual el 2N3585 seguirá 
funcionando satisfactoriamente, se debe 
calcular el factor de reducción de tempe- 
ratura. Este factor es el cociente entre la 
corriente de colector en el punto A y la 
corriente de colector en el punto B, o sea 
1,2/3,4 = 0,35, o el 35 %. Como el punto 
B está en la porción de disipación de la 
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curva del régimen de área segura, la curva 
limitada por la disipación de la Fig. 146 
se usa para hallar la temperatura de carca- 
za máxima. Para un factor de reducción 
del 35 %, esta temperatura resulta ser de 
130” C. Así, pues, es posible encender sin 
riesgos este inversor con temperaturas de 
carcaza de hasta 130"C. 

Si el circuito va a ser encendido y 
apagado a cierta frecuencia de repetición 
prefijada, se debe efectuar un análisis 
repetitivo que tenga en cuenta la tempera- 
tura efectiva de la carcaza Ty(ef), debién- 
dose determinar un nuevo valor de tempe- 
ratura de carcaza máxima más bajo. 

Ejemplo 2: Análisis de un Amplifica- 
dor de Potencia Acoplado Directamente a 
Baja Frecuencia — En la Fig. 148 se mues- 
tra un amplificador de potencia casi com- 
plementario de 70 watt. Este amplifica- 
dor termina en un circuito de carga en 
serie de resistencia*'e inductancia en el 
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Figura 148, Amplificador de audio de 70 watts que utiliza transistores de sllicio, 
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cual la inductancia tiene 40 milihenrys y 
la resistencia 1ohm para simular una 
impedancia de parlante en el peor de los 
casos. El amplificador es excitado a los 
20 Hz. En la Fig. 149 se muestran las 
formas de onda de tensión, corriente y 
potencia en función del tiempo. 

Se supone que el proyectista del circui- 
to desea determinar la aptitud del transis- 
tor de salida RCA-0411 para funcionar 
satisfactoriamente en el circuito con la 
frecuencia y la carga especificadas y con 
una temperatura máxima de carcaza de 
70”C. El proyectista del circuito puede 
desear también analizar el circuito en 
otras condiciones de carga y frecuencia. 
La curva de área segura para el 40411 
(transistor de potencia de silicio para 15 ; 
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amperes) y la línea de carga para un sólo 
ciclo aparecen en la Fig. 150. El punto A 
Vo = 55 volts, Ig= 4,1 amperes, 
P=225' watts) representa el punto de 
máxima excursión de la línea de carga en 
la región de área segura. La integración 
gráfica de la Fig. 149(c) proporciona una 
energía equivalente de 2,1 joules. Cuando 
la energía equivalente se divide por la 
potencia en el punto A, la duración efec- 
tiva de los pulsos resulta de 9,3 milisegun- 
dos. Así, un pulso rectangular de 55 volts, 
4 1 amperes y 9,3 milisegundos de dura- 
ción es equivalente a las formas de onda 
del circuito real. El punto B (Vez = 55 
volts, Ig = 8,2 amperes) es el valor de área 
segura para este único pulso equivalente 
no repetitivo a una temperatura de carca- 
za de 25” C. Se debe efectuar la reducción 
para obtener el punto de área segura para 
mayores temperaturas de carcaza y para 
condiciones de pulsos repetitivos. Puesto 
que la entrada del amplificador la consti- 
tuye una onda sinusoidal continua de 
20 Hz y un período de $0 milisegundos, 
el ciclo de trabajo de este pulso equivalen- 
te es 9,3 milisegundos dividido por 50 
milisegundos, o 18,6 %. La potencia pro- 
medio calculada dividiendo la energía por 
pulso (2,1 joules) por el período total (50 
milisegundos) es 40 watts. Cuando estos 
valores son substituídos en la Ec. (73), la 
temperatura efectiva de la carcaza se cal- 
cula en la siguiente forma: 


Tlef) = 70C + 42 W (1,1) 
00 + 460 = 116'C 


HA 


donde 1,1?C por watt es la resistencia 
térmica entre juntura y carcaza (0y.c) 
para el 40411. 

Las curvas de reducción de temperatu- 
ra para el 40411 están representadas en la 
Fig. 151. Debido a que el punto B cae 
dentro de la sección limitada por segunda 
ruptura de la curva de área segura, el 
factor de reducción se lee desde la curva 
limitada por Iso de la Fig. 151. Para una 
To (ef) de 116"C, el factor de reducción 
es del 75 %, Cuando la corriente se reduce 
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Figura 150. Gráfico de regímenes de área de funcionamiento seguro del transistor RCA 40411. 


en el punto B, se obtiene el punto C 
(Vez = 55 volts, Ig = 6,2 amperes). Si la 
limitación de la segunda ruptura fuera el 
único factor para determinar la aptitud 
del 40411 para. funcionar satisfactoria- 
mente en el circuito, la ubicación del 
punto C indicaría que, en las condiciones 
especificadas, el transistor se comportaría 
según lo previsto. Sin embargo, en razón 
de que la línea de carga de la Fig. 150 
- también se acerca a la curva de limitación 

de disipación en el punto A” (Vep = 45 
volts, Ic = 5,4 amperes), es necesario 
considerar las limitaciones de disipación 
del transistor. El punto B” (Vez = 45 
volts, Ig = 12,5 amperes) es el pulso 
único equivalente para una temperatura 
de carcaza de 25” C. Si se usa el valor de 
116” C como temperatura efectiva de la 
carcaza, según se determinó anterior- 
mente, se lee un factor de reducción de 
temperatura del 50 % desde la curva limi- 
tada por disipación de la Fig. 151. Este 
factor proporciona un punto C' (Voy = 


45 volts, lc = 6,3 amperes) que está por 


encima del punto A” que representa los 
límites de funcionamiento previstos del 
circuito, Este resultado indica que las 
limitaciones impuestas por la disipación 
no afectarán adversamente el comporta: 
miento del transistor en el circuito. La 
mayor distancia entre los puntos A y € 
que entre los puntos A” y C” de la 
Fig. 150 indica que hay un mayor margen 
de seguridad en la región de segunda 
ruptura que én la región de disipación. 


Regímenes de área segura 
con polarización inversa 


Los transistores de potencia deben ab- 
sorber energía en condiciones de polariza» 
ción inversa en una amplia variedad de 
circuitos de conmutación, entre ellos, ex. 
citadores de solenoide, inversores de po» 
tencia, reguladores de conmutación, cir. 
cuitos de deflexión magnética, amplifica. 
dores de potencia acoplados por transfor- 
mador y controles de motores e ilumina: 
ción, Una característica de estos circuitos 
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Figura 151. Reducción de Do cocidas para el 
transistor RCA 40411. 


es la presencia de inductancia en serie, 
como la inductancia de fuga de los tras- 
formadores de los inversores y de los 
amplificadores de potencia, la inductancia 
de los solenoides, la inductancia del indu- 
cido e inductor de motores y la inductan- 
cia del filtro pasabajos de los reguladores. 
El mejor método para determinar el régi- 
men de funcionamiento seguro con pola- 
rización inversa para estos circuitos con- 
siste en el empleo de una inductancia en 
serie L (sin enclavador diódico), un circui- 
to de apagado de la resistencia en serie 
Rag y una tensión en serie Va. Si el 
transistor bajo prueba es llevado a la 
saturación con uy corriente de colector 
de Ilg(pico) y sé elimina súbitamente la 
excitación directa de base, el transistor 
bajo prueba se apaga a través del circuito 
de apagado y absorbe una cantidad de 
energía igual a la energía de segunda 
ruptura Egy, dada por la Ec. (84). 


Como se explicó anteriormente, la 
energía de segunda ruptura es una fun- 
ción de Raw, Vme y la inductapcia en 
sorie, Por lo tanto, como es posible 
resolver todos los circuitos mencionados 

revlamente en un sólo interruptor induc- 
lvo en serle con una resistencia de 
apagado en serle Rmw y una tensión de 
bano-omisor V um, se deduce que el dona 
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rrollo de un conjunto de curvas que 
definen un régimen de energía mínima en 
función de L, Rae, y VE para este 
circuito proporcionará una base adecuada 
para determinar el régimen de funciona- 
miento seguro con polarización inversa de 
cualquiera de los circuitos más especiali- 
zados representados. 

En la Fig. 152 se da un conjunto de 
curvas utilizadas para definir el funciona- 
miento seguro con polarización inversa 
para el transistor 2N3585. Estas curvas, 
expresadas en términos de corriente de 
pico Ipico, puede convertirse fácilmente 
en energía E utilizando la siguiente rela- 
ción 

E = 4 Llpico” (88) 

El factor de reducción de temperatura 
para la condición de polarización inversa 
se determina de la misma manera que 
para la condición de segunda ruptura con 
polarización directa. Es decir, se usa la: 
porción limitada por Is] de la curva de 
reducción de la Fig. 144. 

El uso de las curvas de regímenes de 
segunda ruptura con polarización inversa 
de la Fig. 152 se ilustra a continuación 
mediante un análisis del circuito del 
inversor (Fig. 145). El análisis supone que 
el inversor está en la condición de apaga- 
do. 


Análisis del inversor 
en la condición de apagado 


La inductancia de fuga del primario 
del transformador del inversor mostrado 
en la Fig. 145 fue medida y resultó ser de 
5 microhenrys. Sin embargo, para que el 
análisis represente el peor caso, la induc- 
tancia de fuga máxima del transformador 
fue estimada en 100 microhenrys. Para 
usar las curvas de regímenes, también se 
deben determinar un valor efectivo de 
inductancia en serie Lor, una resistencia 
de entrada en serie equivalente Raw y 
una tensión de apagado Vmm.  * 
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En razón de que el inversor funciona 
con terisión constante, ía energía de 
apagado o de segunda ruptura Esp está 
dada por la Ec.(84). Sin embargo, las 
curvas de regímenes de la Fig. 152 están 
basadas en mediciones hechas en el apara- 
to de prueba_Esjp con excitación de 
corriente constante y en los resultados 
calculados con la Ec.(88). Por lo tanto, se 
obtiene una inductancia en serie efectiva 
para el circuito haciendo a la Ec.(84) 
igual a la Ec.(88) y resolviendo en 
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Figura 152, Enor: ¡a de larización inversa del 
$ transistor R A 2NIS0S, 
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términos de la inductancia L o, en este 
caso, Les. 


Verx(sus) 
Verx(sus) — Voc 


La Ec.(89) es válida para todos los 
circuitos que funcionan con una tensión 
de alimentación constante. Para el cir- 
cuito del inversor de la Fig. 145, L=10 
microhentrys, Vcc = 240 volts y V cex = 
400 volts (valores tomados de los datos 
técnicos del transistor 2N3585). El valor 
de 240 volts para la tensión constante 
Vcc se compone de la suma de la tensión 
de alimentación y de la tensión inducida a 
través del primario del transformador 
cuando uno de los transistores del circui- 
to se está apagando. Cuando se substitu- 
yen estos valores en la Ec. (89), la induc- 
tancia en serie efectiva calculada resulta 
ser de 25 microhenrys. R Be se calcula en 
aproximadamente 0,5 ohm, que es la re- 
sistencia en serie equivalente del diodo en 
paralelo con el resistor de 3,4 ohms. V pg 
es aproximadamente $ volts. 

En la Fig. 152 se muestra un conjunto 
de curvas de regímenes para el transistor 
2N3585. En el circuito usado para obte- 
ner las curvas, Reg = 20 ohms, L= 100 
microhenrys y Ve = —4 volts. La co- 
rriente de pico mínima para estos valores 
de VE y Rae está dada en las Figs. 
152(a) y 152(b) como de 2 amperes. 

Para permitir la aplicación de las cur- 
vas de la Fig. 152 a la Ree y Vgg del 
circuito del inversor, se deben calcular 
relaciones de traslación en base a la 
pendiente de las curvas de las Figs. 152(a) 
y 152(b). 

Para Rpg, la relación de traslación se 
determina partiendo del valor de corrien- 
te de pico mínima a una Rgg de 0,5 ohm 
dividida por el valor de corriente de pico 
mínima a 20o0hms; ambos valores se 
toman de la Fig. 152(a). El resultado es el 
siguiente: 


- 
Ler = L| ] (89) 


0,7 
A» 0 e 
2,0 0,35 


Ran(tras) + 
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Para Var. la relación de traslación se 
determina partiendo del valor de corrien- 
te de pico mínima a una VE de —S volts 
dividida por el valor de corriente de pico 
mínima a —4 volts; ambos valores se 
toman de la Fig. 152(b). Esta relación 
está dada por 


VBrE(tras) == 0,75 


La corriente de pico mínima para la 
inductancia en serie de 25 microhenrys se 
ha determinado que es de 3,4 amperes 
con la Fig.152(c). La corriente de pico 
mínima equivalente para el circuito del 
inversor se obtiene trasladando este va- 
lor en la siguiente forma: 


Ipico = (3,4A) (0,35) (0,75) 
= 0,89 ampere 


Esta corriente de pico puede entonces 
convertirse en la energía de segunda 
ruptura del circuito del inversor en la 
siguiente forma: 


Esp = Adi? 
=/% (25 4H) (0,89 Ay 
= 10 microjoules 


Estos valores de Ipico y Esp son regíme- 
nes calculados del área de funcionamiento 
seguro, La corriente de pico real necesaria 
para cl apagado del inversor es de 0,8 
impere. Para esta corriente, la energía de 
apagado o de segunda ruptura está dada 
por: 


Esp = Y Lor pico? 
=(/) (25 4H) (0,8 Ay 
= 8 microjoules 


La contribución de la potencia promedio 
ñ esta energía de APA ro so determina 
dividiendo la energía por el período de 
los pulsos en la siguiente forma: 


Porom + 8 MJ/40 un + 0,2 W 
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| 
en la de 


La substitución de este valor 
Ec. (73) da: 


Tc(ef)= Te + Porron 0 
Tc + (0,2 W) (5 C/W) 


LO UNA ol 


ll 








donde 5%C por watt es la resistencin 
térmica entre juntura y carcaza park el 
2N3585. pa 
El problema final consiste en dele 


(real) por el valor máximo de fun 
miento en área segura de l pico (A,$.) 


lvico (real) _ 0,8 
Ipico(A.S.) 0,89 


4 4 
En la Fig. 144 (curva de reducción de — 
temperatura del transistor que nos intere. 
sa) se ve que el factor de reducción del 
90% indica una Te (máx) de 600 en la 
curva de limitación por Is). Así pues, el 
inversor puede ser apagado sin nen con 
una temperatura de carcaza de 600 
19C = 59%C, 

Como verificación final, la energía 
total absorbida por el circuito en condi 
ciones de polarización inversa debe con 
pararse con el lugar geométrico de la 
potencia de pico de los pulsos (reducida 4 
la temperatura de carcaza de 590 de » 
eric en términos de energía) del. 
gráfico de área segura con POCAS 
directa. Si la energía total absorbida 
excede la energía de polarización directa 
se debe realizar una reducción adicional | 
sobre una base térmica, | 


REGIMENES DE CICLOS TERMICOS 


En los transistores de potencia 10 ¿3 
producen variaciones de temperatura y 
nificativas debido a los cambios en la 
temperatura ambiente y a la disi G 
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potencia durante el funcionamiento. Co- 
mo se explicó en la sección “Factores 
Térmicos”, estas variaciones de tempera- 
tura producen esfuerzos mecánicos cícli- 
cos en la superficie de contacto de la 
pastilla del semiconductor y el cabezal 


metálico al cual está unida la pastilla ' 


debido a las dilataciones térmicas distin- 


tas de estas partes. Estos esfuerzos están. 


en función de la diferencia en los coefi- 
cientes de dilatación térmica de los mate- 
riales semiconductor y metálico, de la 
variación de temperatura en la superficie 
de contacto y de las dimensiones de esta 
superficie de contacto. 

Los transistores de potencia están so- 
metidos a esfuerzos térmicos cíclicos en 
todas las aplicaciones prácticas. La Ta- 
bla X enumera ejemplos de los ciclos 
térmicos que debe soportar un transistor 
en varias aplicaciones típicas. Estos datos 


- muestran que los requerimientos de ciclos 
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térmicos pueden 'ser muy severos, incluso 
en algunas de las aplicaciones muy comu- 
nes. Los esfuerzos cíclicos pueden llegar a 
provocar fallas en los transistores. Este 
tipo de falla puede considerarse simple- 
mente un desgaste por fatiga resultante de 
las flexiones continuadas de los materiales 
durante los ciclos térmicos. 


Mejoramiento de la capacidad 
para soportar 
los ciclos térmicos 
Los esfuerzos cíclicos térmicos que 
aparecen en la superficie de contacto de 
dos materiales distintos, debido a la dife- 
rencia en los coeficientes de dilatación 
térmica de los materiales, pueden redu- 
cirse introduciendo un coeficiente de 


dilatación intermedio entre ellos. La 


Fig. 153(a) ilustra el uso de una planchue- 
la de molibdeno para adaptar las dilata- 
ciones en un transistor de potencia de 


Tabla X — Ciclos térmicos requeridos en aplicaciones típicas 
| de transistores de potencia 


A A A A A 





TS 


A A A a === 


alta fidelidad : | 


de computadora solenoide 


Aplicación Circuito 0 
Salida de audio Clase A 8 
de auto radio Clase AB 2 
Fuente de Regulador 
alimentación en serie 50 
Regulador de 
conmutación 15 
Amplificador 
de audio de Clase AB 35 
Fuente de Regulador 
alimentación en serie . 50 
de computadora 
Equipo periférico  Excitador de 5 
Televisión Salida vert. 10 
Salida audio 8 


Modulador de 
Milo 1 












Amplif. lineal 
. y 


Duración Régimen típico 
ATc mínima requerido de 
(Cc) requerida del ciclos térmicos 
equipo (años) (ciclos) 
5 5.000 
45 5 5.000 
65 Ca 5.000 
65 5 5.000 
50 | 0 5.000 
65 10 10.000 
5 10 1,3x 10 
75 Po 5 5.000 | 
75 5 5.000 
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Figura 153. (a) Corte transversal de un transis- 
tor que utiliza adaptador de dilataciones de 
molibdeno entre la pastilla y el cabezal; (b) cor- 
te transversal de un transistor en el cual la 
pastilla está soldada directamente al cobre. 


silicio y reducir así los esfuerzos térmicos 
cíclicos entre la pastilla de silicio y el 
cabezal de cobre. El uso de esta técnica 
puede redundar en un mejoramiento sig- 
nificativo de la capacidad de los transisto- 
res de potencia para resistir los ciclos 
térmicos. 


El empleo de pma unión eutéctica de 
silicio-oro para fijár la pastilla de semicon- 
ductor al cabezal produce una junta 
pastilla-cabezal capaz de soportar un nú- 
mero muy elevado de ciclos térmicos. 
Pero cuando se usa este tipo de unión por 
soldadura dura, el esfuerzo generado por 
la desadaptación térmica se transmite a la 
pastilla, la q en la mayoría de los 
transistores potencia está hecha do 
silicio, Debido a que el silicio tiene una 
resistencia a la tracción relativamente 
débil y es muy sensible a la formación de 
grietas, los esfuerzos térmicos cíclicos 
pueden provocar la propagación de grietas 
en la pastilla de silicio a menos que ésta 
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sea muy pequeña o'se utilice un adapta: 


dor de dilataciones. y 


En la mayoría de los transistores de 
potencia de silicio, se usa la soldadura de 
plomo para unir la pastilla al cabezal, 
como se muestra en la Fig. 153(b). Los 
esfuerzos térmicos cíclicos producidos en 
la superficie de contacto del montaje son 
entonces absorbidos por la deformación 
anelástica del material blando de la solda- 
dura, transmitiéndose muy poco esfuerzo 
a la pastilla. Sin embargo, las flexion 
continuadas de la soldadura pueden 


vocar en este material la falla por fat 
Las impurezas de la soldadura pro: 
acumulaciones de dislocaciones € u Ñ 
ran la falla. RCA ha desarrollado 1 
proceso que reduce significativamente 
impurezas introducidas en la soldadura 
plomo. El uso de este “proceso de sold 
dura controlada”, que ha sido patentado, 
permite evitar las grietas microscópicas 
que se propagan y causan fallas por fatiga 
en los transistores, aumentando así en 
forma considerable la capacidad de estor 
dispositivos para resistir los ciclos térmkl 
cos. La Tabla XI enumera los resultados 
de las pruebas:de ciclos térmicos en varios 
transistores de potencia RCA que en» 
plean diferentes sistemas de montaje de la 
pastilla al cabezal. Estos resultados confir- 
man la efectividad del “proceso de soldi 
dura controlada”. 
















Gráfico de regímenes 
de ciclos térmicos 


El fabricante de equipos debe asegurur | 
se que los circuitos de transistores > e 
potencia estén diseñados de manera tal 
que los esfuerzos térmicos cfelicos san 
los suficientemente moderados como park 
que no produzcan fallas por fatiga duran: 
te la vida útil proestablecida de su equipo. 
RCA ha desarrollado un sistema do regi: 
menes, el primero de yu tipo en 
industria, que muestra el número 
ciclos térmicos que el transistor 
soportar en función de la disipaci | 

tencia y de la variación en la tempera 
ura de la carcaza, mado 





ma 0 


a 
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Tabla X1 — Comportamiento respecto a la fatiga térmica de algunos 
transistores de potencia RCA tipicos 











Material al Proceso Variación  Disipación N” de ciclos 
Tipo Tamaño de Material cual está de en la temp. de hasta el 
la pastilla del fijado el soldadura de carcaza potencia 10% de 
mmxmm montaje molde controlado *C watts fallas 
2N3773 (1) 63 6,3 Plomo Cobre No 42 85 1.000 
2N 3773 6,3509 Plomo Molibdeno No 42 85 9.600 
203772 63.63 Plomo Cobre Si 90 ANO 34.500(2) 
2N 3055 45 45 Plomo Cobre No 65 50 3.500 
2N 3055 45 45 Plomo Cobre Si 90 6,7 40.000(3) 
2N 6032 5,75 5,75 e Molibdeno No 53 105 12.793(3) 
ro 
25298 3,25 3,125 Plomo Cobre No 50 18 10,000 
2N 5240 3,25 3125 Plomo Cobre Sí 42 51 8.500(3) 
25039 3,62 4,57 Plomo Cobre Sí 73 59 10.000 (3) 


(1) Diseño primitivo 
(2) Prueba aún no terminada. 
(3) Prueba terminada, Menos del 10% de fallas 





La Fig. 154 muestra un gráfico típico 
de regímenes de ciclos térmicos. En este 
gráfico, que tiene la forma doble logarít- 
mica, la ordenada indica la disipación de 
potencia total del transistor y la abscisa 
indica la capacidad de ciclos térmicos 
(número de ciclos hasta la falla). Se han 
representado curvas para diferentes valo- 
res absolutos de variación de la tempera- 


tura de carcaza. El empleo de este gráfico. 


permite al proyectista de circuitos evitar 
las fallas por fatiga térmica en los transis- 
tores durante la vida útil de su equipo. En 
general, la disipación de potencia es un 
requerimiento fijo del sistema. El proyec- 
tista también conoce el número de ciclos 
térmicos que soportará un transistor de 
potencia durante la vida mínima requeri- 
da del equipo. Para estas condiciones, el 
gráfico indica la variación máxima permi- 
tida en la temperatura de carcaza. (Si el 
punto del régimen no está exactamente 
en una de las curvas del régimen, se puede 
aproximar la variación permitida en la 
temperatura dé carcaza por interpolación 
lineal.) El proyectista puede entonces 
determinar el tamaño mínimo del disipa: 
dor térmico necesario para limitar la 


variación en la temperatura de carcaza 
dentro de este valor máximo. 

Los regímenes de ciclos térmicos se 
han incluído en los datos técnicos para 
todos los transistores de potencia de 


“silicio RCA anunciados desde el 1% de 


enero de 1971. Regímenes similares se 
están agregando a los transistores de 
potencia primitivos a medida que se 
acumulan datos suficientes. 


Pruebas de fatiga térmica 


Los regímenes de ciclos térmicos de la 
RCA permiten al proyectista de circuitos 
utilizar transistores de potencia con la 
seguridad de que estos dispositivos no 
sufrirán fallas por fatiga durante la vida 
útil mínima de su equipo. Estos regíme- 
nes proporcionan indicaciones válidas so- 
bre la capacidad de ciclos térmicos de los 
transistores de potencia para toda clase de 
condiciones de funcionamiento. En base a 
estos regímenes, se pueden establecer 
condiciones limitativas durante el diseño 
del circuito de manera de evitar la posibi- 
lidad de fallas por fatiga térmica en los - 
transistores, | 
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REGIMEN DE CICLOS TERMICOS (N)—NUMERO DE CICLOS 


Figura 154. Gráfico de regímenes de ciclos térmicos. 


Es evidente que cada transistor de 
potencia no puede ser probado individual- 
mente para determinar su capacidad de 
ciclos térmicos, puesto que tales pruebas 
son costosas, destructivas e insumen tiem- 
po. La validez de los regímenes de ciclos 
térmicos de la RCA es el resultado de la 
aplicación de estrictos controles de proce- 
samiento en cada una de las etapas de la 
fabricación de los tráñsistores de po- 
tencia y de la prueba de un número es- 
tadísticamente significativo de muestras. 
Los regímenes de ciclos térmicos para 
los transistores de potencia proporcionan 
el mismo grado de seguridad de que un 
dispositivo no fallará, si se lo hace fun- 
cionar dentro de esos regímenes, que se 
obtiene con los regímenes más fami: 
liares de tensión, corriente y segunda 
ruptura, 


- si 


Durante las pruebas de fatiga térmica 
de los transistores de potencia, la poten- 
cia de funcionamiento para el dispositivo 
generalmente es equivalente a la que se 
aplica durante el funcionamiento normal, 
El transistor es operado hasta que la 
elevación de la temperatura de carcaza er 
igual al valor máximo anticipado en la 
aplicación prevista. Luego, la temperatura 
de la carcaza se reduce hasta el valor 
inicial mediante el uso de aire forzado 0 
enfriamiento por agua. El ciclo se repite 
hasta que se produce la falla, la cual en 
indicada por un aumento significativo de 
la resistencia térmica del transistor, Se 
selecciona el disipador térmico y los 
tiempos de los ciclos de temperatura para 
simular lo más fielmente posible las con- 
diciones reales a las que estará sometido 
el transistor en una aplicación real, 
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Análisis de los 


Transistores de Potencia con 
Modelos Equivalentes 


Los transistores de potencia están pro- 
yectados para utilizarse principalmente en 
las etapas excitadora y de salida de 
potencia de sistemas lineales y en conmu- 
tación de alto nivel, aplicaciones éstas que 
requieren grandes oscilaciones de señal y 
elevadas potencias de salida (generalmen- 
te de más de 1 watt). Sin embargo, los 
transistores de potencia no están limita- 
dos a dichas aplicaciones, pudiéndoselos 
utilizar satisfactoriamente para la amplifi- 
cación de bajo nivel. Cuando se los 
emplea en tales aplicaciones, su funciona- 
miento puede analizarse mediante mode- 
los y conceptos idénticos a los utilizados 
para analizar los transistores para señales 
débiles. En las aplicaciones lineales con 
señales fuertes y en conmutación, los 
transistores de potencia funcionan en 
tales condiciones que los modelos para 
señales débiles no proporcionan una re- 
presentación válida, razón por la cual se 
hace necesario idear otros modelos y 
conceptos para analizar el funcionamien- 
to de los transistores. | 


ANALISIS CON SEÑALES DEBILES 
DE LOS TRANSISTORES DE 
POTENCIA EN SERVICIO LINEAL 


Los transistores de potencia de silicio 
pueden utilizarse en una amplia variedad 
de circuitos en los cuales la señal de salida 
es proporcional a la señal de entrada 
aplicada, Tales aplicaciones se agrupan en 


una categoría general conocida con el 
nombre de servicio lineal. En la mayoría 
de las aplicaciones del servicio lineal, la 
tensión y corriente en los terminales de 
un transistor son pequeñas en compara- 
ción con los niveles de tensión y corriente 
establecidos por las condiciones de polari- 
zación. En este modo de funcionamiento, 
el transistor puede analizarse conveniente- 
mente mediante un modelo equivalente 
para señales débiles. 


Circuitos equivalentes 
para señales débiles 


En un análisis de CA con señales 
débiles, al transistor se lo puede represen- 
tar como una red lineal de tres terminales. 
Se sabe, en base a la teoría elemental de 
los circuitos, que una. red lineal de tres 
terminales puede considerarse camo una 
disposición lineal con dos terminales, 
Fig. 155. Los parámetros de los termina: 
les para la red de dos terminales se 
definen mediante seis grupos de ecuacio- 
nes que difieren sólo en los parámetros 
elegidos como variables dependientes, 
Tres grupos de estas ecuaciones han sido 
utilizados en los análisis de los transisto- 
res con emisor común. Estos tres grupos 

1 Ta 


Figura 155, Rod lineal de dos terminales, 
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se enumeran a continuación para una red 
general de dos terminales y para los 
transistores con emisor común (EC): * 


1, Ecuaciones con parámetro z 


General V,=Z;¡l, +z12.L, (90) 
EC Vi =Zijei + Zreio (91) 
General V¿=Z211, +z2L (92) 
EC Vo = Ztei¡ + Zocio (93) 
2. Ecuaciones con parámetro y 
General 1, = y Vi, + y12V2 (94) 
EC 1; > Vie Vi dd Yre Vo (95) 
General l,=y,V¡ + y2 Vo, (96) 
EC lo = YteVi Y YoeVYo (97) 
3. Ecuaciones con parámetro h 
General V,=h,l, +h1,V, (98) 
EC”: Vi = hieii +hreVo (99) 
General 1,= h,¡I, +h»22V (100) 
EC io = hreii + hoeVo (101) 


En la notación con subíndice doble, 
utilizada en las ecuaciones de emisor 
común, el primer subíndice indica la 
función del parámetro dentro del circuito 
equivalente (por ejemplo, “i” significa 
entrada, “o” salida, “Pf” directo desde 
entrada a sálida y “r” inverso desde salida 
a entrada), mientras que el segundo sub- 
índice representa el terminal común a los 
lazos de entrada y salida correspondientes 
al tipo de configuración utilizada con el 
transistor. Las ecuaciones indicadas co- 
rresponden a configuraciones de transisto- 
res con emisor común; sin embargo, las 
ecuaciones clica pueden escribirse 
para las configuraciones con base común 
y con colector común. 

Los términos y definidos por las ecua- 
ciones son los parámetros de admitancia 
de cortocircuito, los términos z son los 
parámetros de impedancia de circuito 


pe 
abierto, y los términos h son los pos 
troy de circulto híbrido; todos ellos pue: 
den definirse en la siguiente forma: 
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impedancia de entrada en cortocircuito 
Vi 
his = — 


1; 





V,=0 (102) 
relación de transferencia de corriente 
directa de cortocircuito 
lo 
hse MS 





Ve =0 (103) 


relación de transferencia de tensión 
inversa de circuito abierto 





Vi 
de 
o | i=0 (104) 
conductancia de salida de circuito 
abierto 
1 
o 1; == 0 (105) 





El circuito equivalente para estas ecuacio- 
nes aparece en la Fig. 156. 


Í¡ lo 
Qe 





Figura 156. Circuito equivalente de parámetro 
h en un transistor usado con emisor común. 

Las técnicas empleadas para medir los 
parámetros Z, y y h con señales débiles 
están más o menos implícitas en sus 
definiciones. En general, los parámetros 
que se miden más comúnmente son los de 
admitancia de cortocircuito. 

Los parámetros z, y y h son, en 
general, magnitudes complejas y depen- 
den por lo tanto de la frecuencia. Con 
frecuencias superiores a los 100 MHz 
aproximadamente, estos parámetros resul- 
tan sumamente difíciles de medir debido 
a las dificultades para producir condicio» 
nes verdaderas de circuito abierto o corto» 
circuito, Por esta razón, se pps otro 
conjunto de parámetros, conocidos como 
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parámetros “S” o de dispersión, para 
derivar un modelo alternativo para los 
transistores utilizados en circuitos de alta 
frecuencia. Las ecuaciones siguientes defi- 
nen los parámetros “S” en base al diagra- 
ma de circulación de señal del transistor 
representado en la Fig. 157. 


B-1 = 91 Ej, + S12Ej2 (106) 


Er2 = S21Ej1 + So Es (107) 





Figura 157. Parámetros de dispersión de una 
red lineal de dos terminales. 


Si las Ec. (106) y (107) se resuelven 
para los parámetros de dispersión, se 
obtienen los siguientes resultados: 


coeficiente de reflexión de tensión en 
el terminal 1 con el terminal 2 conec- 
tado a una carga adaptada 








Es =0 (108) 


relación de tensión de transmisión ' 
inversa con el terminal 1 conectado a 


una carga adaptada 


nl 
a. 
Su En 





Ej =0 (109) 


relación de tensión de transmisión 
directa con el terminal 2 conectado a 
una carga adaptada 





Sa En 
Ba [Bo (110) 


e da 
bs des 


. 


coeficiente de reflexión de tensión on 
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el terminal 2 con el terminal 1 conec- 
tado a una carga adaptada. 


E 
S22 == 


Es | E, =0 (111) 


Debe hacerse notar que los parámetros de 
dispersión son números complejos que 
tienen valor absoluto y fase. Su principal 
ventaja estriba en que se miden en condi- 
ciones de terminación adaptada, las que 
son más fáciles de obtener que un circuito 
abierto o un cortocircuito verdadero. 

Algunas veces resulta conveniente O 
necesario convertir un tipo de parámetro 
de la red en otro. Esta conversión se 
realiza fácilmente resolviendo cualquier 
par de las ecuaciones paramétricas para 
una variable independiente diferente e 
igualando luego las variables. En la Tabla 
XII se han representado los resultados de 
este análisis. 


Cuando un transistor se conecta en un 


circuito práctico, tal como el que se 


muestra en la Fig. 158, las impedancias de 
fuente y de carga afectan las propiedades 
terminales de la red. Este efecto se ilustra 
mejor calculando la impedancia de entra- 
da de la red mediante las ecuaciones con 
el parámetro h (Ec. (99) y (101)) dadas 
anteriormente. Para que las referencias se 
puedan hacer más fácilmente, dichas 
ecuaciones se repiten a continuación: 


V¡= hieij + hroVo (99) 


lo ” hrei; 15 hoeVo 


(101) 





Fara Atdo Ur saNeriandS OMAN? 


es PR 
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Tabla XII — Equivalencias de los Parámetros 


Z v h 


ya  —yiw. Ah hy 





Z Z 
11 12 Ay Ay HS 
Z 
221 Z22 1 4 Max . 
AN Ay” hos Ds 
Zo2  —Z12 : de da 
Az Az ad ) ÑO hi hu 
y 
3001 Ha A 
Az Az 33 22 ha hu 
Az 1 - 
Z1% En y12 1 
Z22 Z22 Y 11 Yi 
h 
az Ml 
2 zm e 20 ho ho 
222 222 FUI 
A C 13 G l K 
S 


S 
l—Su—Se+AS  1—8S1—S2+AS 
2 S21 1—8S11+812— AS 
I—Su—Sa2+AS  1—S1—S2+4AS 
1—S11+522— AS —2 S12 
1+S1:1+S2+45  1+811+822 +45 
—Sa 1+8S1—S2—AS 
I+Su+S2+AS  1+81+829+AS 
1—=S11+5S2— AS 2512 
I—Su—S2e2 +AS  1—S11+8S29—AS 
— 2 821 1—-Su—Sp+4AS 
1I—S1:—8S00—AS  1—$S11+82—AS 
Su 512 
S21 522 


24 UE A 2 219 a SUE) 
A A Az+z11+220 +1 l+yu+y2m + Ay 
fs 2 221 AN —2 y21 
0 AO Az+z11+202 +1 l1+yu+y22+4Ay 


1 


l+yu+y2+Ay 


AZ = Z11 22, — L12 221 
Áy = y11 Y22— Yi y21 


Para la red terminada representada en la La Ec. (101) se transforma por lo tanto 


CUE - Ah+hu—l»—1 ez 2 ho 
1+yu+y2+4y Ah+hu+he9+1 — Ah+hiu+ho+1 


— 2 ho1 —Ah+h1—h2+1 


Tab +hithepl 3. ARRE 


Ah = hi1 loo — h:2 hos 
AS = S11 S22 — S12 Sar 


Fig. 158, Vo gus expresarse por la en 


siguiente relaci 


pe 


ES . ys 


lo a his “+ hoo (710/y1) (113) 


, 
y 


> 











! 





o en 


hre(yL)i; | 
= ANA 114 
NE + da ( 


Substituyendo la Ec. (112) en la Ec. 99 se 
obtiene el siguiente resultado: 


qn hs h . 
Vi = (hi + io li (115) 
( A sa hoe/ 


Si ambos miembros de la Ec. (115) se 
dividen por i;, se obtiene la siguiente 
ecuación para la impedancia de entrada 
Zent: e 

e — = hijo + == ro Bro 


i Yi oe 


(116) 


Del mismo modo, la ecuación para Ía 
impedancia de: salida Zsa puede derivarse 
para obtener la siguiente relación: 


Vo Z¿+hie 
[— Ñ——_ a (ET 
lo : Y «Noe +h; ie hrehte 


¡La Ec. (114) se vuelve a escribir para 
obtener la expresión siguiente para la 


ganancia de corriente K;¡ del circuito de la 
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h 
Ki= 22 ña 11 
1; hos + YE, ( 8) 


La ganancia de tensión Ky del circuito, 
determinado con las Ec. (112), (114) y 
(115), puede expresarse mediante la si- 
guiente relación: 


5% E Vo bo A e 


Vi i yL, Hs (1; hro Le) 


Doe 


La ganancia de potencia GP, que es el 
producto de las ganancias de corriente y 
tensión, se expresa así: 


GP = Ki Ki; (120) 


Este tipo de análisis puede aplicarse tam- 
bién a los parámetros z e y; los resultados 
generales para todos los tipos de circuitos 
aparecen en la Tabla XIII. 

En algunos casos, se suministra sóla- 
mente información para la configuración 
con emisor común, siendo necesario ha- 


llar los parámetros para las configuracio- ' 


nes con base común y con colector 
común. Esta conversión para los paráme- 
tros híbridos aparece en la Tabla XIV. 


Circuito equivalente con emisor co- 





Fig. 158: mún — El circuito de pi híbrido para 
Tabla X11!l — Propiedades de los Terminales de la Red 
Parámetro Zent 2 ai Ki j K 
d Az + Z11 ZL AZ + Zo2 Zg ZA Zo1 + ZL 
Loy + ZL 211 + Zg Zo2 + ZL Az + Z11 ZL 
y yo2 + YL Yi + Yg il YL NA 
ANY yL Ay + ym Ye Ay +yuyL yas + yr 
h Ah + hu yu hu + y —ha1 Yu hm 21, 
hos + yu Ah + hos Zy 


Az = 21 la — Zi Za 
dy ==) 1 Ya — Yu ya 


Al mM mM e +V 1 + A 
: RA 


has + yr hu + Ah az, 


reas ha De GAL: E 
| a a] 


(iio): 
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Tabla XIV — Relaciones entre los Parámetros Híbridos 


Circuito con 


Circuito con 





Circuito con 


emisor base colector 
común común común 
hr hie hip = og Mo 
1 UN hre 
hie h 
h Má he» == A hs Diva 1 ca AS 
12 | pr 
ha1 hire lá = Me hr. = —(1+hte) 
1 ar hre 
e be 
ho» 110% ho = — Ho z Bos 
1 Al hre 


señales débiles se ha popularizado en los 
análisis de transistores ya que ofrece una 
solución de compromiso razonable entre 
la representación de una “caja negra” con 
dos terminales (y, z o h) y las ecuaciones 
complejas derivadas de la física de los 
semiconductores. Además, el circuito 
equivalente pi híbrido representa a un 
transistor por medio de parámetros que 
son independientes de la frecuencia de 
funcionamiento y que se pueden relacio- 
nar con los procesos físicos que se produ- 
cen dentro del transistor. En la Fig. 159 
sel muestra un circuito equivalente pi 
híbrido completo para un transistor con 
emisor común. Los componentes discre- 





a a SAGA 


tos no se han combinado en componentes 
equivalentes, de manera que se puede 
visualizar fácilmente la asociación existen- 


te entre los componentes y los procesos 


físicos. del transistor. Cuando un transis- 
tor se conecta para un funcionamiento 
normal (es decir, la juntura emisor-base 
polarizada en sentido directo y la juntura 
colector-base polarizada en sentido inver- 
so) y se aplica un pequeño incremento en 
la tensión base-emisor, este aumento de 
tensión produce dos componentes de 
corriente de base. Una componente se 
debe al incremento de la recombinación 
de cargas que se produce en la base, lo 
cual es resultado del aumento de la carga 
excedente almacenada en la base. Esta 
componente ip1 puede expresarse así: 


E O MO Ob 


La otra componente de la corriente de 
base resulta del incremento de portadores 
mayoritarios excedentes requeridos para 
mantener la neutralidad eléctrica al au- 
mentar los portadores minoritarios alma- 
cenados en la base. Esta componente 
pa yo representa mediante la siguiente 


relación 
la O, (dV 1/4) (122) 











il 
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La corriente total de base ip se define 


luego con la siguiente ecuación: 


iy = (1/m/e) Vos + Co (dVre/dt) (123) 


donde Cp es la capacitancia de carga de 


base. 


La Ec. (123) proporciona la base para 


una aproximación de primer orden del 
circuito equivalente del transistor. Este 


circuito equivalente, Fig. 160, representa 


el mecanismo de ganancia básico de un 
transistor. 





Figura 160. Circulto equivalente elemental de 
un transistor para señales débiles. 


Con ganancias de tensión grandes, un 
efecto de segundo orden requiere la modi- 
ficación del circuito básico de la Fig. 160. 
En condiciones de ganancia de tensión 
elevada, la impedancia de carga es grande. 
El ancho de la capa de deserción de la 
juntura de colector depende de la tensión. 
Como resultado de ello, el ancho efectivo 
de la base del transistor varía con la 
tensión de salida. Este fenómeno se cono- 
ce como “modulación de ancho de base”. 
Estos efectos se corrigen en un circuito 
equivalente de transistores mediante el 
agregado de dos elementos de realimenta- 
ción, Ca y rbre, y un elemento de salida 
en paralelo rce que evita el aumento 
transitorio de la corriente de colector Ic 
producido por la modulación de ancho de 
base. El circuito equivalente resultante 
aparece en la Fig. 161. ' 

El circuito equivalente es esencialmen- 
te completo desde el punto de vista de los 
mecanismos físicos del transistor, Sin 
embargo, es sabido que las junturas de 
emisor y colector tienen capacitancias en 
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Figura 161. Circuito equivalente elemental de 

un transistor para señales débiles gus incluye 

componentes para representar los efectos de la 
mo«uulación de ancho de base. 


equivalente. Además, la corriente trans- 
versal de base de portadores mayoritarios 
produce una caída de tensión en la base 
del transistor que puede representarse 
agregando la resistencia de difusión r bp”. 
Finalmente, debido a la caída de tensión 
transversal a través de r bb”, muchas veces 
es conveniente o necesario dividir la 
capacitancia de la juntura de colector en 
dos componentes: la capacitancia Cie 
mencionada anteriormente y una capaci- 
tancia Coc que se define como la capaci- 
tancia de traslapado de la juntura colec- 
tor-base. Esta división es conveniente 
porque la capacitancia Coe no se carga a 
través de rpp». 

Cuando todos los elementos examina- 
dos se combinan en un circuito, se obtie- 
ne el equivalente completo del transistor, 
como se mostró en la Fig. 159. Este 
circuito equivalente es bastante volumino- 
so, pero cuando se combinan los elemen- 
tos en paralelo se obtiene el circuito más 
reducido reproducido en la Fig. 162. Aun 
este circuito equivalente puede parecer 
demasiado grande para los análisis de 
circuitos. Pero en la práctica, ciertos 
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elementos del circuito predominan en una 
porción del espectro de frecuencia, mien- 
tras que otros elementos producen efec- 
tos despreciables en el comportamiento 
del transistor. Por consiguiente, es posible 
efectuar mayores simplificaciones en el 
circuito equivalente que son aplicables en 
un rango de frecuencias limitado. 


Como ocurre con los amplificadores 
valvulares, es conveniente utilizar circui- 
tos equivalentes para frecuencias bajas, 
medias y altas en el análisis de un 
transistor. El rango de aplicación se deter- 
mina mediante los valores paramétricos 
del transistor representado por el modelo 
de circuito equivalente. Es necesario, por 
lo tanto, evaluar la importancia relativa 
de los diferentes elementos. En el análisis 
de un transistor para señales débiles, es 
importante advertir que, aunque la res- 
puesta de señales débiles depende de la 
frecuencia, esta respuesta es también afec- 
tada por el punto de funcionamiento y 
por la temperatura. En los párrafos si- 
guientes, se considera la respuesta de un 
transistor a frecuencias bajas, medias y 
altas; más adelante se examinan las varia- 
ciones en la respuesta debido a variacio- 
nes en el punto de funcionamiento y en la 
temperatura. 

Los valores numéricos para los paráme- 
tros del circuito equivalente pi híbrido 


del transistor planar de silicio de triple 


difusión RCA 2N 2102 han sido incluidos 
en el circuito equivalente mostrado en la 
Fig. 163. Como primer paso para estimar 
la respuesta de frecuencia de este circuito, 
es necesario calcular la frecuencia f, a la 
cual la resistencia rye es igual a la 


ryo"12 MA 


rbp 301 





E Se Ola 
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reactancia de la capacitancia Cp»e. Esta 
frecuencia se calcula en la siguiente for- 
ma: 


Lario (124) 





6,28 X 300 Xx 420 Xx 107? 
= 1,3 MHz 


Para frecuencias muy inferiores a f,, 
predomina la resistencia rp'e, siendo des- 
preciable el efecto de la capacitancia 
Cb'e. Si se efectúa un cálculo similar para 
los elementos de realimentación ry'e y 
Cbe , se determina una frecuencia f, en la 
siguiente forma: 


E ] (125) 
Za 
hi, 
0,23: 61220 AOS TIO 
= 1,3 kHz 
Para frecuencias inferiores a f,, el efecto 
de la capacitancia de realimentación Cp. 
es despreciable. 

Los cálculos precedentes están basados 
en valores centrales de diseño; por lo 
tanto, los elementos individuales pue- 
den experimentar cierta variación de un 
transistor a otro. Como las frecuencias f, 
y f, difieren en tres órdenes de magnitud, 
varios factores concernientes al funciona- 
miento del transistor se hacen evidentes. 
Con frecuencias muy inferiores a f,, se 
pueden despreciar las capacitancias Cye y 
Cbr, pudiéndose aplicar el circuito equi- 
valente para bajas frecuencias de la 
Fig. 164, Con frecuencias superiores a f,, 
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pero muy inferiores a f,, rp"e y Cp'e son 
- despreciables y es útil el circuito equiva- 
lente para frecuencias medias representa- 
do en la Fig. 165. Finalmente, con fre- 
cuencias muy por arriba de f,,rve y rb'c 


rbb' 


py be 





Figura 165, Circuito equivalente de pi híbri- 
do simplificado de un transistor para frecuen- 
cias medias. 
se desvían por las capacitancias en parale- 
lo. Con tales frecuencias, se puede utilizar 
el circuito equivalente para alta frecuen- 


cia, Fig. 166, para representar el tran- 


sistor. 





Figura 166. Circuito equivalente de pi hiíbri- 
do simplificado de un transistor para alta 
frecuencia. 


En la práctica, el modelo para frecuen- 
cias medias de la Fig. 165 no resulta útil. 
Se obtiene un modelo más adecuado 
manteniendo en el circuito a los capacito- 
res Cp'e y Che. Este circuito equivalente, 
mostrado en la Fig. 167, es útil en los 
rangos de frecuericias medianas y altas. 
Cb'c 


rbb' p! 








Figura 167. Circulto equivalente de Y 
simplificado e un pransial ñ ho 00 a 
medias y al 


or para 
añ, 


cuenca 
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La explicación precedente permite 
apreciar que el circuito equivalente de pi 
híbrido ofrece numerosas ventajas como 
modelo de transistor de banda ancha. Si 


el fabricante no especifica los datos híbri- 


dos, es posible determinar los parámetros 
en un punto de funcionamiento dado, en 
base a la información conocida o a 
mediciones sencillas a baja frecuencia de 
la siguiente manera: 

La trasconductancia £m se calcula con 
la siguiente relación física: 


gm = e | Ia | mhos (126) 
donde 
q = carga electrónica = 1,6X 10?” 


coulomb * 

k = constante de Boltzmann = 1,38 X 
102 watt-seg/"K 

T = temperatura absoluta en “K 

Ic= corriente de colector en amperes. 


A temperatura ambiente, T = 290K. La 
Ec. (126) puede volverse a escribir así: 


£m = 0,04 | Ic | mhos (127) 


donde la corriente de colector Ic está 
dada en miliamperes. 

La resistencia de ensanchamiento de 
base :rp'e se calcula en base al valor 
medido de la ganancia de corriente de 
cortocircuito a bajas frecuencias. En las 
condiciones necesarias para medir la 
ganancia de corriente de cortocircuito del 
modelo de circuito equivalente para baja 
frecuencia, Fig. 164, la relación entre la 
resistencia ry'e y la ganancia de corriente 
de baja frecuencia se expresa de la si- 
guiente manera: 


hto! £10 = ]o/1j == Em'b'o (128) | 
Cuando esta ecuación se resuelve para la, 
resistencia ry'e, se ¡obtiene el siguiente 


resultado: 
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_ htel flo 
£m 


(129) 


Tb'e 


A bajas frecuencias, la resistencia de 
base distribuída rpp” se determina en base 
al valor calculado para la resistencia Tp'e y 
al valor medido para la impedancia de 
entrada de cortocircuito. En las condicio- 
nes requeridas para la medición, la impe- 
dancia de entrada de cortocircuito para el 
modelo de circuito equivalente para baja 


frecuencia se puede expresar en términos - 


de las resistencias rbbw Y Tb en la 
siguiente forma: 
rbb. En be (130) 


hiel f1o e Vi/1i 
El valor de baja frecuencia para la resis- 
tencia Thy se determina, por lo tanto, 
con la siguiente relación 


Pd y 


Se debe observar que la resistencia T pp” 
es una componente distribuida y que 
está, por consiguiente, en función de la 
frecuencia. Con frecuencias altas, se utili- 
zará la siguiente ecuación para calcular 
esta resistencia: 


1 / tp _ Roly jo) (132) 


La Ec. (84) es válida para la siguiente 
condición: 


w(Op'. + Cp) > > 1/rop" (133) 


En el cálculo de la resistencia de 
realimentación entre colector y base r pro, 
es necesario primeramente medir la rela- 
ción de transferencia de tensión inversa 
con circuito abierto a bajas frecuencias. 
Para ica E circ E cai 
para bajas frecuencias, Pig. 164, la rota: 
ción de transferencia Pio Ape 
con la rente 
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| V; re 

hto | f10o 22 == — 
e Vo rb'e ele bo | 
En base a consideraciones prácticas NO 
sabe que re es mucho mayor que The 
Por lo tanto, la Ec. (134) puede transfor 
marse en: Mos; mr 


hre | 055 e rb'o j ( 3 


| cil 

En la mayoría de la 
prácticas de los transistores d 

la resistencia de salida en para 

tan grande que su efecto es d 

En aquellos casos en los cuales 104 

de esta resistencia son significativ 

válida la siguiente aproximación: 

Ú 


hoo| 110 * 1/To0 Y 


1 
hos flo 





Poe 


Antes de poder calcular la capacitancia 
de realimentación colector-base, Op, 
necesario medir la capacitancia de salida 
con base común Cop. La Fig. 159 mue 
tra que la capacitancia de realimentació | 
es colocada en paralelo por la capacita 
cia de superposición del diodo Cow y pl 
la capacitancia del cabezal Cm. Por con 
guiente, la capacitancia C pro, puede de 
minarse mediante la relación sigulent 

1 ha 

Cov = Cp'o + Con "+ On e 
A Mm y 

Ova == Cop == Ovo .- On Eo l 

. 11) MEN 
Para condiciones de señales débiles, y 
chas veces es posible despreciar low tér 
nos Coo y Ch, de manera que en Un 
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Cro = Cor (1 4 1 ) 


La capacitancia restante Cp se determi- 
na utilizando el circuito equivalente para 
altas frecuencias de la Fig. 167. Para este 
circuito, la ganancia de corriente de cor- 
tocircuito se determina con la siguiente 
relación: 


ht A E A 1) 
E li OA CO ) 


Si al producto ganancia-ancho de banda 
fr se lo define como la frecuencia a la 
cual hfe = 1, se hacen evidentes las 
siguientes relaciones de frecuencias: 


href = fr (143) 
hrew = wr (144) 
w =wr/hfe (145) 


Si la relación expresada por la Ec. (144) 
se substituye en la Ec. (142), se obtiene el 
siguiente resultado: 


Cs 2£m/(Cp'e + Cc) (146) 
Os = (a /01)— Oe (1%?) 


Las ecuaciones desde (126) hasta 
(147) demuestran cómo se pueden calcu- 
lar los parámetros de pi híbrido para una 
condición de funcionamiento conocida. 
Para mayor comodidad, y para poder 
hacer referencias, estas relaciones han 
sido resumidas en la Tabla XV. 


Circuitos de entrada equivalentes — 
Debido a las diferencias en los valores 
absolutos de los elementos del circuito 
equivalente de pi híbrido, resulta con- 
veniente utilizar este circuito para derivar 
un circuito de entrada equivalente para 
un transistor. Si Rp y C, del circuito 
amplificador de la Fig. 168, son muy 
grandes, sus efectos son despreciables y el 
circuito equivalente es igual al que aparo: 





» 
' a Há VW N 
a Y a ? 
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Figura 168. Amplificador con transistor de amil- 
sor común, 
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Tabla XV — Parámetros de | 


pi híbrido | 
Parámetro Relación 
==. Ed: da 
£m RT | 
Tb'e de hte |£1o 
Em 

rob lo ra hiel flo — TIb'e 
a 
b i R. ie 


For w (Cp'e +Chp'e) > > dde 
rhbb 


Trp'e Q/ _Tble 
Dive | flo 

Ice = hos fo 

Che as Cob Ay? Ca 
E Ch A AN 

Cp'e e En. ar Cp'e 
w0T 





ce en la Fig. 169. Las ecuaciones de nodo 
para este circuito pueden escribirse así: 


Vo [(1/m/0) + 600 + Oya) 
= 10) == L, (148) 





4 K a Ai 
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Figura 169, Circuito equivalente para un amplificador de emisor común. 


As (En sCp'c) + Vo [(1/rce) 
+ (1/Rr) + sCpo] = 0 (149) 


donde s = jwC. 

Cuando los términos de resistencia se 
súbstituyen por los términos de capaci- 
tancia las ecuaciones de nodo resultan: 


Vito [Ene Ala s(Cp'e + Cy'e)] 


Y (sCp'0) = l (150) 
Vue (Qm > sCp'2) E 
+ Vo (Poe + Gz + sCp's) = 0 (151) 


Las ecuaciones (150) y (151) pueden 
simplificarse aun más mediante considera- 
ciones de carácter práctico. En el segundo 
miembro de ia Ec. (150), el elemento 
sC pe representa la realimentación desde 
la salida a la entrada, lo cual es necesario 
y crítico. En la Ec. (151), el elemento de 
8C be del primer miembro representa la 
señal aplicada en sentido directo desde la 
entrada a la salida, que es despreciable 
normalmente comparada con la señal 
aplicada en sentido directo por el genera- 
dor gm Vb'e . En el segundo miembro de la 
Kc. (151), el término sCye representa la 
carga del modo de salida, el cual es 
despreciable normalmente. Además, gce 
y mucho mayor que GL, salvo con 
resistencias de carga muy grandes. En 
Inles condiciones, el término gee puede 
desprociarse, Teniendo en cuenta estos 
hechos, las Ec, Le (151) puede escri- 
birno en la siguiente forma. 


je dl Vivo Iwo + Op 4 O)| 
A es t (152) 





Vito (Lu) iS Vo Gr = 0 (153) 

Las Ec. (150) y (151) pueden resolver- 
se para la admitancia de entrada interna 
l¡/Vb'e de la manera siguiente: 


Vo += (2m/Vo'e)/GL (154) 
Vi'é [2e | 5 EN Cp'e)] 
4 16 2m)/Gr] (sCp'o) .— L; (155) 
Vo (Ene + s[Cp'e + Cute 
(1 e gm Ri)] $ l; (156) 
e 
Vo. ye be 
+ Cree (1 + gmRr)] (156) 


La Ec. (156) representa un circuito de 
entrada equivalente compuesto de un 
resistor rie en paralelo con una capaci- 
tancia equivalente expresada por la si- 
guiente ecuación: 


Cd A Cue =p Ce (1 + Em Ri) (157) 
Cuando se agrega la resistencia de ensan- 
chamiento en serie rbp, el circuito de 
entrada total puede representarse como se 


indica en la Fig. 170. La Ec. (156) fue 
derivada para el caso de una carga pura- 


E ia 
s + 


Vi bla Ceq 


Coq "Cole + Cb'o (49m RL) 
A 
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mente resistiva; sin embargo, esta ecua- 
ción puede generalizarse para hacerla apli- 
cable a una impedancia de carga compleja 
Zi en la siguiente forma: 


y == £b'e ES [Che + Che (1 + gm Z1,)) 
(158) 


En la Fig. 171 aparece una representación 
circuital de la impedancia de entrada 
generalizada definida por la Ec. (158). La 


rbb! 





Yeq =SChtc (I+gm 21) 


Figura 171. Circuito de entrada equivaiente ge- 
neral para un amplificador de emisor comun, 


admitancia equivalente para este circuito 
se expresa por medio de la siguiente 
ecuación: 
Yeq = sCye (1 q Em Z1L) (159) 
Las Ec. (156) y (158) muestran que la 
pequeñía capacitancia de realimentación 
Cp puede tener un efecto importante en 
la respuesta de frecuencia del amplifica- 
dor debido a la gran capacitancia equiva- 
lente reflejada en la entrada. Por ejemplo, 
si se usan los valores del transistor de 
potencia 2N2102 y se supone que la 
resistencia de carga RL es de 1000 ohms, 
la capacitancia reflejada se calcula en base 
a la Ec. (157) en la forma siguiente: 


Ca > be + Cb'e (1 + £m Ki) 
= 420 pF + 10pF (1 + 0,4 x 10%) 
— 420 pF + 4010 pF = 4430 pF 


Este cálculo muestra que la pequeña 
capacitancia de 10 pF existente entre 
colector y base, Cp , se vuelve a reflejar 
en los terminales de entrada como una 
capacitancia de 4010pF que supera al 
término Cp por un factor de 10, Esta 


ay o 4 a A 


” para un transistor usado en disposic 
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capacitancia reflejada es análoga al efecto 
Milier de los triodos de vacio, en los 
cuales la capacitancia eritre reja y placa, 
reflejada en ¡os terminales de entrada, se 
multiplica por (1 + gm RL). 

Circuito equivalente con base común- 
Históricamente, el circuito con base 
común fue la primera configuración usada 
para los transistores. No obstante, la 
misma ofrece una baja impedancia de 
entrada y una ganancia de corriente infe- 
rior a la unidad y actualmente sólo se 
emplea en ciertas aplicaciones específicas. 

Aunque el circuito equivalente pi 
híbrido es todavía aplicable para la confi- 
guración con base común, resulta difícil 
tener en cuenta los efectos de la moduia- 
ción de ancho de base que ahora produ- 
cen acoplamiento desde la salida al termi- 
nal común. Con una ganancia de tensión 
reducida, los efectos de la modulación de 
ancho de base son despreciables y el 
circuito equivalente pi híbrido con emisor 


común de la Fig. 162 puede modificarse 


para la configuración con base común; 
como se ve en la Fig. 172. Manejando 
correctamente las ecuaciones del circuito, 


g9mV b'e 
—— 





Figura 172. Circuito equivalente de pi híbrido 

ión de base 

común (se han despreciado los efectos de la 
modulación de ancho de base). 

es posible demostrar que este circuito 

equivalente se reduce al circuito equiva- 

lente de base común *“*T” representado en 

la Fig. 173. En este circuito, la resistencia 

Te y el parámetro de ganancia de corriente 
a se definen en la siguiente forma: 


| 


o ll 
m 


l 
Bm  (1/rw'0) + Km 
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Figura 173. Circulto equivalente '“T” para un 

transistor usado en disposición de base común, 

habiéndose despreciado los efectos de la modu- 
lación de ancho de base. 


bla Em ss 1 
Em + (1/Tp's) 


Circuito equivalente con colector co- 
mún — La configuración con colector 
común se utiliza algunas veces porque 
ofrece impedancia de entrada y ganancia 
de corriente elevadas. Es posible dibujar 
el circuito equivalente pi híbrido con 
colector común como se muestra en la 
Fig. 174. Se puede demostrar que si se 
desprecian los términos de modulación de 


rb'c 


b  Fbb' 


b' 





Figura 174, Circulto equivalente de pi híbrido 
para un transistor usado en disposición de 
colector común. 


base, difusión de base, carga de salida y 
carga de entrada, el circuito equivalente 
con colector común puede simplificarse 
en la forma ilustrada en la Fig. 175, en la 
cual el generador dependiente se convier- 


te en una fuente dependiente de la. 


corriente, 


Propiedados de la rod 


Al pro my un ha pe Sfnulto: 
rop, UNA primeras decisiones que 
hay que omar ds 18 roferento e 


Lag 


(161) ' 


como función de Z1 y Zg utilizando las 











Figura 175. Forma simplificada del 
equivalente de pl híbrido de la Fig. 


AS 
configuración del circuito (base común, 
colector común o emisor común) que 
usará. En la sección precedente se descr 
bieron los circuitos equivalentes para e 
una de estas configuraciones y se anal 
la forma en que las propiedades de li 
terminales de la red (Zent, Z sal, Ki y H 
definidas en la Tabla XII) son afectadas 
por las impedancias de fuente y de carga, 
Las propiedades de los terminales de 
cualquier configuración pueden calcularse. 


ecuaciones de la Tabla XIII. Los cálculos 
son difíciles, pudiéndose obtener los re- 
sultados en la literatura existente; los 
iesultados cualitativos generales aparecen 


- en la Tabla XVI. En razón de que la 


configuración de emisor común propor: 
ciona la máxima ganancia de potencia 
(K¡Kv), este tipo E configuración es el 
que se usa normalmente, a menos que se 
requieran las propiedades de impedancia 
de las otras dos configuraciones. 


Consideraciones 
referentes a la frecuencia 


En el modelo de pi híbrido de un. 
transistor de potencia, las dos capacitan- 
cias Cpe y Cbr definen dos frecuencias 
críticas f, y f, que determinan los 
elementos significativos del modelo a una 
frecuencia particular, Estas dos capacitan- 
cias también afectan la ganancia de co- 
rriente de cortocircuito, Para el circuito 
equivalente de media y alta frecuencia de 
la Fig, 176, la ganancia de corriente de 
cortocircuito hfe puede determinarse mo» 
diante las slguientes ecuaciones: 
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Tabla XVI — Comparación cualitativa de las configuraciones 
| de los circuitos de transistores 
Propiedades Circuito Circuito con Circuito 
e los con base - colector con emisor 
terminales común común común 
Zent baja alta moderada 
Lea. extremadamente moderada alta 
alta 
Ki baja (< 1) alta alta 
Uy alta baja (< 1) alta 
y a La frecuencia de corte de beta fg es la 
A “1 - frecuencia a la cual la relación de corrien- 
vils.o.  (/rve)s(Cr'e+Ch'o) te de cortocircuito hte (o f) se reduce a 
(162) 0,707 de su valor de baja frecuencia. A 
esta frecuencia, el ángulo de fase de hre es 
lo = Bm Vye (163)  --45%C, Esta información se usa para 
determinar las variaciones en el valor 
HULL de COOL. me Em ___ absoluto y fase de hfe para el transistor 
“Uv Es(Ore + Oy) de potencia 2N2102 en función de la 
(164) frecuencia mostrada en las Figs. 177 y 


El término s (s=iwC) de la Ec. (164) 
muestra que hfe es un número complejo 
que tiene valor absoluto y fase. La rela- 
ción de corriente y de cortocircuito hgfe 





Figura 176, Modelo de transistor de pi híbrido 
con emisor comun para frecuencias medias y 
altas usado para el cálculo de la hfe. 


tiene un valor de baja frecuencia de 
(£m Ib'e ) y se produce un sólo punto de 
equilibrio a una frecuencia definida por 
las siguientes ecuaciones: 


(1/ re) = 2 fa (Cue + Cuo) (165) 


178. Para frecuencias muy superiores a fg 
la curva de respuesta se hace asintótica a 
una línea que tiene una pendiente —1 en 
la escala logarítmica doble de jas figuras. 
La extrapolación de esta asíntota a la 
frecuencia a la cual hfe = 1 define otra 
frecuencia crítica fr, que puede expresar- 
se por la siguiente ecuación: 





O £m 


El término fy se denomina producto 
ganancia-ancho de banda. A cualquier 
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Figura 178. Fase de la 118 ón función de la 


frecuencia para ei transistor de potencia de 
silicio 2N 2102. 


frecuencia a lo largo de la asíntota —1 (es 
decir, f£>3fg) la Ec.(167) puede 
transformarse en términos de la frecuen- 
cia de funcionamiento en la forma si- 
guiente: 

(168) 


| hre | w = wr 


ia E “Dr (169) 

Para el modelo de pi híbrido de la 
configuración con base común, Fig. 179, 
la ganancia de corriente de cortocircuito 
con base común him se calcula, para el 


Um Vb'e 
LL —_— — 





Figura 179, Modelo de transistor de pi híbrido 

con base común para alta frecuencia usado para 

calcular la ml (s0 han despreciado las caídas de 
ten An transversal en la baso). 


caso en que roby' “ 0, partiendo de la 
siguiente ecuación: | 


hi .. da m.. 


la > AR 
a O 
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El término s de la Ec. (170) indica que 
hm es un número complejo que tiene 
valor absoluto y fase. Este parámetro de 
ganancia tiene un valor de baja frecuencia 
de (2m rb'e) y un sólo punto de inflexión. 
Este punto de equilibrio se produce a una 
frecuencia fa, conocida como frecuencia 
de corte alfa, a la cual híw se reduce a 
0,707 de su valor de baja frecuencia. La 
frecuencia fa se determina como sigue: 

< cabo. 


os 
¿Tb We 
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Variación de los parámetros 
para señales débiles 


Durante el análisis de los circuitos 
equivalentes para señales débiles, se men- - 
cionó que los parámetros del transistor 
también dependen de las condiciones de 
funcionamiento, o de la polarización y la 
temperatura. En esta sección se hace un 
análisis cualitativo de esta dependencia, 
El circuito equivalente pi híbrido es 
particularmente útil para este estudio 
porque los parámetros pueden relacionar: 
se fácilmente: con los mecanismos físicos 
del transistor (dados en la Tabla XV), los 
que a su vez pueden relacionarse con las 
propiedades del material semiconductor, 
Debe hacerse notar que el circuito equiva- 
lente pi híbrido fue derivado como mode- 
lo unidimensional lineal, basado en la 
suposición de una inyección de bajo nivel 
de portadores minoritarios. En particular, 
el modelo no tiene en cuenta las caídas de 
tensión transversal, las cuales, como ya se 
demostró, limitan el área segura de fun- 
cionamiento de algunos transistores debi- 
do a la segunda ruptura, Sin embargo, en 
una gran porción de la región de funcio: 
namiento normal, el modelo es perfecta: 
mente adecuado para el análisis, 


Dependencia de la polarización — El 
circuito equivalente general pi híbrido, 
Fig. 159, incluye tres parámetros asocia: 
dos a la inyección de portadores minorita: 
rios y al mecanismo de ganancia básico de 
los transistores. Bator parámetros s0n fm, 
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bye Y Cp. La Tabla XV muestra que la 
transconductancia gm puede definirse así: 


Al To ] 


or (172) 


Lm = 


La Ec. (172) indica que gm depende 
directamente de la corriente de colector y 
es independiente de la tensión de colector 
Ve. La Tabla XV indica también que rb'e 


puede determinarse partiendo de la si- 


guiente relación: 








ME hito | £1o le hfe | £1o (173) 
£m q 
ET | Io | 


Esta ecuación muestra que rp'e es inversa- 
mente proporcional a la corriente de 
colector. La capacitancia de carga de base 
Cp se agrega al modelo de circuito equiva- 
lente para corregir el aumento de porta- 
dores mayoritarios excedentes almacena- 
dos en la base. Esta capacitancia está 
definida por la ecuación siguiente: 


1p2 Se (CO, d Vre)/dt (174) 


La Ec. (1 74) puede transformarse en: 


dQ» — ip2dt = Crd Vbo (175) 


Om Ll dQp/d Viso (176) 
donde dQy es la variación incremental de 
cargas excesivas almacenadas en la base. 

Como se mantiené la neutralidad eléc- 
trica en la base, dOp debe ser también 
igual a la variación incremental en los 
portadores minoritarios excedentes alma- 
cenados en la región de base. Durante el 
funcionamiento normal, la carga minori- 
taria excedente inyectada en el colector 
es muy pequeña comparada con la inyec- 
tada en el emisor, pudiendo ser desprecia- 
da. En estas condiciones, la concentración 
de portadores minoritarios en la región de 
baso de un transistor n-p-n de base unifor- 
me resulta ser como aparece en la 


«LL ¿sd 
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Fig. 180. La carga de base total puede 
hallarse por integración de la Ec. (175), y 
para esta distribución simple está repre- 
sentada por el área encerrada por el 


CONCENTRACION DE 
-. ¡ELECTRONES 
EXCEDENTES n 






Mb (0) 


EMISOR COLECTOR 


0 wW 
4 fa | —ol 
CAPÁ DE CARGA ESPACIAL CAPA DE CARGA ESPACIAL 
ENTRE EMISOR ENTRE COLECTOR 
Y BASE Y BASE 


Figura 180. Concentración de portadores mino- 
ritarios excedente en ta región de base un . 
transistor n-p-n de base uniforme. 


triánguio. La ecuación para la carga de 
base total puede escribirse, por lo tanto, 
en la siguiente forma: n 


Qb = (aq n'p(0) WA)/2 


donde q es la carga electrónica, n'p(o) la 
concentración de electrones excedentes 
en el borde de la región de base (X= 0), 
W el ancho de base y A el área perpendi- 
cular al sentido de inyección de electro- 
nes. 

Una análisis del mecanismo de corrien- 
te de difusión en los transistores indica 
que la corriente de colector puede deter- 
minarse con la ecuación siguiente: : 


(177) 


/ . 
lo = DA En (178) 


donde Dr es la constante de difusión para 


los electrones de los portadores minorita- 


rios. 

En la teoría del control de cargas, se 
introduce un término conocido como 
tiempo de reemplazo de la carga de base 
promedio, Tr. Este término se define así: 


Pp. Qu/lo == W'2D, (170) 
Las ecuaciones desde (176) hasta 


Á > 
y ' o P 


,. 
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(179) se combinan para obtener la si- 
guiente ecuación, la que puede utilizarse 
para determinar la variación en Cp cuan- 
do aumenta Qb: 


Os did) (25) da 

(y ¿Eh Lem =TrEm 

; te (o Di 
(180) 





Se ha demostrado por medio de la 
Ec. (172 que gm depende directamente 
de lc; por consiguiente, la Ec. (180) 
muestra que la misma dependencia corres- 
ponde a Qb. 


Las relaciones expresadas por las 
Ec. (172) a (180) se emplean para prede- 
cir el efecto que causa la tensión de 
colector en cada uno de los tres paráme- 
tros (es decir, £m, Ive y Cb) considera- 
dos. Las Ec. (172) y (173) muestran que 
g£m Y Tie son independientes de Ve. El 
ancho de base W depende inversamente 
de Ve porque, a medida que aumenta la 
polarización inversa a través de la capa de 
carga espacial colector-base, el ancho de 
base efectivo disminuye. Las Ec. (179) y 
(180) muestran que Cp es directamente 
proporcional a TF y, por lo tanto, es 
inversamente proporcional al cuadrado de 
Ve. 

Las dos capacitancias de junturas Cje y 
Cie del circuito equivalente completo pi 
híbrido, Fig. 159, se incluyen para expli- 
car la carga dependiente de la tensión 
asociada a la capa de carga espacial 
dipolar de cada juntura. Estas capacitan- 
cias son prácticamente independientes de 
la corriente y varían con la tensión de 
acuerdo con la siguiente ecuación: 

Cy. K/(V'/n) (181) 
donde K es la constante del material, V” 
la tensión a través de la capa de carga 
espacial y n la constante de la juntura 
(para una juntura abrupta n = 2; para una 
juntura gradual n = 3), 

Los términor two, fee y Ca del circul- 
to equivalente pi híbrido extán asociation 


4 
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con los efectos de modulación de ancho 
de base y no son demasiado significativos 
en las aplicaciones normales. 

El término rbp se incluye en el circul- 
to equivalente pi híbrido para corregir las 
caídas de tensión en base causadas por las 
corrientes de portadores mayoritarios 
transversales. Con corrientes de colector 
elevadas esta tensión transversal tiende a 
concentrar la corriente de inyección de 
emisor en el borde de éste, efecto que se 
conoce como “acumulación de corrien- 
te”. El resultado final es que se acorta la 
longitud efectiva de la trayectoria de lo: 
portadores mayoritarios, se reduce la cal- 
da de tensión transversal y, por lo tanto 
disminuye rbp . Con tensiones de colector 
elevadas, aumenta la capa de carga espa 
cial colector-base; como consecuencia de 
ello, se reduce el ancho de base W. Si se 
considera que rbp» es una resistencia 
bruta, entonces, consultando la Fig. 181 
y conociendo los efectos de la resistencia, 
rbp' puede expresarse así: 


' " 












ro = Pp X/A = P, X/WY (182) 


donde Y es la dimensión del transistor 
perpendicular ala circulación de corriente 
de base en el: plano de A. Como W 
disminuye a medida que Vo aumenta, 
rpp> debe incrementarse al aumentar Va, 


CAPA DE DEFLEXION 
ENTRE COLECTOR 


ELECTRONES 
INYECTADOS 













Js 


A == 
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Figura 181, Modelo del transistor n-p.n que 
muestra el campo de baso transversal y el ofecto 
de acumulación de corriente, 


Dependencia de la temperatura — Los 
parámetros mostrados en el circuito equi 
valente pi híbrido también dependen de 
la temperatura, La Bo, (160) muestra que 
lim en Inversimente proporcional a la 
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, temperatura. La Ec. (173) permite de- 
terminar que Tfpe es proporcional a 
htelf£io (T). Debido a que el parámetro 
hte lf,¿ aumenta con la temperatura a tra- 

. vés del rango normal que nos interesa, 
Tb'e también aumenta con la temperatura, 
pero a una velocidad superior a la de la 
variación de temperatura. Las Ec. (172), 
(179) y (180) pueden resolverse simultá- 
neamente para demostrar que Cp es pro- 
porcional a 1/DnT. Cuando se considera 
la variación de temperatura hreDn, rb'e es 
proporcional a TR, donde m es una cons- 
tante del material. La dependencia de 
rbb> con la temperatura se puede deducir 
de la Ec.(182) sabiendo que, para la resis- 
tencia normal usada, p aumenta con la 
temperatura, de manera que rpp” también 
aumenta. Los términos de modulación de 
base dependen muy poco de la temperatu- 
ra, y por ello no se los estudia aquí. 

Se aprecia que las variaciones que 
experimentan los parámetros con la tem- 
peratura y la polarización involucran nu- 
merosos mecanismos relacionados entre 
sí, habiéndose examinado aquí sólo los de 
naturaleza elemental. Este análisis quiere 
servir de punto de partida e indicar el 
sentido en que puede variar un parámetro 
en base a las suposiciones del modelo de 
circuito equivalente. La Tabla XVII resu- 
me estas variaciones y las Figs. 182 y 183 

presentan mediciones efectuadas en el 
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Figura 102, Parámetros de pl híbrido en 
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transistor de potencia de silicio RCA- 
2N 2102. 


ANALISIS CON SEÑALES FUERTES 
DE TRANSISTORES DE POTENCIA 
EN SERVICIO LINEAL 


Los análisis precedentes de la teoría y 
construcción de los dispositivos han expli- 
cado detalladamente la configuración físi- 
ca de los transistores de juntura. Un 


transistor de juntura puede considerarse 


como dos diodos de juntura p-n unidos 
lado a lado con una región común (base) 
intermedia constituida por material de la 
misma conductividad. A los fines de esta 
explicación, la característica más impor- 
tante de la región de base es su espesor 
extremadamente pequeño. También se 
señaló que los portadores excedentes pue- 
den inyectarse o extraerse en cualquiera 
de las junturas p-n mediante la aplicación 
de una tensión externa a través de la 
juntura. Á causa de que la región de base 
es tan delgada, los portadores minorita: 
rios excedentes —que son inyectados en la 
base por una juntura emisor-base polariza- 
da en sentido directo— pueden atravesar 
la base sin recombinarse con los portado: 
res mayoritarios. Al llegar a la juntura de 
colector, ¡os portadores minoritarios ex- 
cedentes son impulsados dentro de la 
región de colector poz el campo eléctrico 
existente en la capa de carga espacial. 
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Figura 183. Parámetros de pi híbrido en función de la tensión de colector para el transistor de 
| - ¡potencia de silicio 2N 2102, 


La corriente de base que circula durante en todo su rango de funcionamiento (es 
esta transición se compone principalmen- decir, desde el corte a la saturación). 

te de portadores mayoritarios, usados En el análisis siguiente se derivan las 
para la recombinación en la región de ecuaciones de Ebers-Moll para un transis- 
base, y de una pequeña cantidad necesaria tor p-n-p. En la Fig. 184 se muestran las 
para suministrar los portadores:mayorita- corrientes y tensiones terminales supues- | 
rios inyectados o extraídos a través de las tas para esta derivación. Las corrientes 

dos junturas. Sin embargo, ambos compo- | | 
_hentes de la corriente de base son peque- 
ños; de manera pues que la corriente de 
base es reducida en comparación con la 
corriente de emisor o de colector. Esta 
explicación sugiere que las corrientes de 
emisor y colector pueden resolverse en 
los componentes independientes. 





Circuitos equivalentes 
para señales fuertes 


Para el servicio lineal con señales fuer- 
tes, las caracteristicas alineales de un Figura 184. Parámetros de los terminales de un 
transistor pueden representarse en un transistor p-n-p. 
| modelo de circuito equivalente si se supo- : d 

ne que los mecanismos que controlan la terminales de emisor y colector pueden 

circulación y distribución de portadores  Tesolverse en componentes directas e in» 

en las regiones eléctricamente neutras  Versas. Las componentes evi que son 

(fuera de las capas de carga espacial) son a por la Es e e de 

lineales; las únicas propiedades alineales pr SOT hor indopon Ep» 9 > 
son entonces aquellas asociadas a la distri- b ds 1 de o AE 
bución de Boltzmann de. portadores que 25 alas siguientes 





se produce en los bordes de la región de Ixe = Ius [exp (qVro/kT)= 1] (188) 
carga espacial. Esta suposición es la base 
de las ecuaciones de Ebers y Moll, las que loy = — ar In» (184) 


eden usarse para describir las propie 
$ para señalos fuertes de un li 


0” "e 


donde el subíndico F indica funciona» 
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miento en sentido directo, Gif es la 
ganancia de corriente directa con base 
común con salida en cortocircuito e Ius 
es la corriente de saturación del diodo de 
emisor equivalente. 

De manera similar, las componentes 
inversas de corriente, que son controladas 
por la tensión colector-base, se definen en 
las siguiente forma: 


Icr = los [exp (qVon/kT) =— ]] (185) 


ler = —QrIcr 


(186) 


donde el subíndice R indica funciona- 
miento inverso y los símbolos restantes 
son evidentes por las definiciones anterio- 
res. Las corrientes totales de emisor y 
colector son la suma de las componentes 
directa e inversa y pueden expresarse por 
las siguientes ecuaciones: 


Iz=Ir+Isr=1p8s [exp (qVeu/kT)=1! 


— arlcs [exp (qVcr/kT)—1] 
(187) 


lo = lor + lor = — Oplgg [exp 
(dVep/KT)-11 + los 


[exp (AVcg/KT)—1] (188) 


Estas dos ecuaciones, conocidas como 
ecuaciones de Ebers y Moll, representan 
las características estáticas de corriente- 
tensión del modelo idealizado de transis- 


tor ilustrado en la Fig. 185. Este modelo- 


representa los procesos de inyección de 
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portadores por los diodos ideales que 
tienen las corrientes de saturación Img e 
Ics del diodo equivalente. Los procesos 
de transporte de portadores minoritarios 
están asociados con los generadores de 
corriente accionados por corriente. 

Por un proceso idéntico, es posible 
llegar a las ecuaciones de Ebers-Moll para 
un transistor n-p-n. Estas ecuaciones se 
expresan en la forma siguiente: 


la = ler + lim = — Ig Lexp 
(—aVeB/kT)-—1] + Qtglcg [exp 
(—aVon/KT)-1] (189) 


lo = lor + lor = Oplgg [exp 
(—aVag/KT)—1]1 — log [exp 
(—aVon/kT) —1] (190) 


Las Figs. 186 y 187 muestran ¡os modelos 
de Ebers-Moll para el transistor n-p-n. 





Figura 186. Parámetros de los terminales de ur 
transistor n-p-n. : 


afip 
YAA 


aria 





TE Tes 


Icg TR 


pen controlado por corrientes de dlodów 











164 


Curvas características 
para señales fuertes 


La Fig. 188 muestra la curva caracte- 
rística de entrada típica (es decir, corrien- 
te de base Ig en función de la tensión 
base-emisor Vóe ) para un transistor de 
potencia de silicio 2N 3053, Con el mode- 


TENSION COLECTOR—EMISOR = 10V 
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Figura 188. Curvas de entrada típicas del tran- 
sistor de potencia de silicio 2N3053. y 


lo pi híbrido se aprecia que la resistencia 
definida por esta curva puede determinar- 
se mediante el siguiente cálculo: 
Tp = d Vrw/dly (191) 
=Ibw4 + rbb' 


La Ec. (191) puede transformarse en: 


n e) 18) ,/ 
al (192) 
£m 


O expresarse poz 





0041" (193) 


Para valores pequeños de corriente de 
emisor, la resistencia de entrada de base 
se determina principalmente por el primer 
término de las ecuaciones y 1tbb” €s 
despreciable. Con corrientes elevadas, 
ocurre lo contrario. Con corrientes muy 
altas, la acumulación de corriente que se 
produce incrementa aun más row. La 
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curva de entrada de base sufre entonces 
una “inclinación” a causa de la gran caída 
de tensión Ip r pp». 

La Fig. 189 ilustra las curvas caracte- 
rísticas de salida típicas de un transistor 
2N3053. Estas curvas muestran el valor 
estático (o de CC) de hrE, que no es igual 
al valor hre!fio de señales débiles y baja 
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Figura 189. Curvas de salida típicas del transis- 
tor de potencia de silicio 2N 3053. 


frecuencia utilizado en los cálculos pre- 
vios. El valor hrg de CC es útil principal- 
mente para establecer las condiciones de 
polarización de CC. 

La Fig. 190 muestra a hre de CC en 
función de lc para un transistor 2N 3053 
típico. La forma de la curva puede 
explicarse analizando las siguientes ecua- 
ciones: 


hrg = a/(k— a) (194) 


a = Bryp (195) 
donde a: es hp, o ganancia de corriente 
de cortocircuito con base común, Bo el 
factor de transporte, y el rendimiento de 
emisor y H el factor de multiplicación de 
colector. Con transistores de silicio que 
funcionan a baja corriente, y es pequeño 
porque la corriente de recombinación en 
la capa de carga espacial de emisor es alta 
en comparación con la corriente de emi: 
sor, Al aumentar la corriente, aumenta y 
debido a que la corriente de recombina- 
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Figura 190. Relación de transferencia de CC 
directa típica (hfFg) en función de la corriente 
de colector del transistor de potencia de silicio 


ción permanece constante; f también 
aumenta porque se producen elevados 
campos aceleradores al llenarse los lugares 
de recombinación. La combinación de 
estos dos efectos hace aumentar a hrE. 

Con corriente elevadas, hrg disminuye 
porque la mayor densidad de portadores 
cerca de la juntura de emisor aumenta la 
velocidad de recombinación. Además la 
circulación de corriente de base crea un 
campo transversal radial que tiende a 
polarizar en sentido directo al borde del 
emisor en mayor medida que al centro; 
este efecto aumenta la densidad de co- 
rriente y, en consecuencia, disminuye el 
rendimiento del emisor. 

Un aumento en la tensión colector- 
emisor Vcg a la cual se mide hrkE 
produce un incremento de hrkE. Este 
aumento se origina en la reducción del 
ancho de base W producida por la mayor 
Vox. Este W menor aumenta el factor de 
hr di Bo y, por lo tanto, aumenta 

FE 


también aparece en la Fig. 190. Este 
efecto es la suma neta de numerosos 
efectos individuales de la temperatura que 
son complejos y no necesariamente coho- 
rentes entre un transistor y otro, La 
mejor información de este tipo es empíri- 
ca y normalmente aparece en las especifl» 
caciones del fabricante, 
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En la Fig. 191 se ha representado la 
curva de transconductancia de un transis- 
tor 2N3053 típico. Si se considera la 
corriente de fuga, la ecuación para V pg 
es así: 


VE 


(I5 — logo) tow + Vpe (196) 


(lc /hrE) Io — Ícño Ibb + 
=> Vie (197) 


Si se tiene en cuenta la variación de 
estos parámetros con la temperatura, se 
observan los siguientes efectos: rbpy au- 
menta con la temperatura porque aumen- 
ta la resistividad; hre puede aumenta 


disminuir con la temperatura según el 
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Figura 191. Curvas caracter ísticas de transferen- 
cia típicas del transistor de potencia de silicio 


nivel de corriente; lIcgo aumenta con la 
temperatura y Ve disminuye con la 
temperatura debido a la reducción de la 
altura de la barrera. En base a estos 
efectos, es posible predecir que, con 
niveles de corrientes bajos, Ve disminu- 
ye al aumentar la temperatura y, con 
niveles de corriente altos, la curva se 
invierte y Veg aumenta con la tempera- 
tura; Fig. 192. 

Hay que advertir que la curva caracte- 
rística entrada es muy alineal con 


corrientes bajas, pero la curva de salida 
tiene un hr menor con estas corrientes 
reducidas. Estos dos efectos tienden a 
compensarse y contribuyen u producir 
una amplificación lineal en muchos casos, 
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Figura 192. Curvas características típicas de 
trasconductancia de un transistor de potencia 
de silicio a altas corrientes. 


TRANSISTORES DE POTENCIA 
EN SERVICIO DE CONMUTACION 


Una aplicación importante de los tran- 
sistores de potencia es lá conmutación de 
potencia. Utilizando un transistor de po- 
tencia que es llevado alternativamente del 
corte a la saturación por medio de una 
señal de control de base, es posible 
conmutar, con pérdidas reducidas, gran- 
des cantidades de potencia con corrientes 
y tensiones elevadas. Los dos factores más 


GENERADOR | 
DE SEÑALES R 
| 


ETAPA EXCITADORA 





—Vap 
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importantes en tales aplicaciones de con- 
mutación son la velocidad a la cual el 
transistor puede pasar de la saturación al 
corte, y la disipación de potencia. 


Velocidad de conmutación 


La Fig. 193 muestra un circuito de 
prueba típico utilizado para medir los 
tiempos de conmutación de un transistor 
de potencia y la Fig. 194 representa las 
formas de onda de corriente de base y 
colector que resultan de los cambios en el 
estado de conducción del transistor. En el 
circuito de «prueba, el transistor Q, es el 
transistor en el cual se miden los tiempos 
de conmutación. El transistor Q, que se 
utiliza en la etapa excitadora, tiene una 
velocidad de conmutación superior a la 
del transistor Q,. Este transistor excita- 
dor amplifica la señal excitadora de entra- 
da proveniente de un generador de pulsos 
común. Los resistores R,, R, y Ra, junto 
con la impedancia de entrada del transis- 
tor Q,, se combinan para presentar una 
impedancia adaptada al generador de pul- 
sos. El resistor R3, que normalmente es 
mucho mayor que los resistores Ri, y Ra, 
no hace nada más que proporcionar pola- 
rización inversa para aumentar la veloci- 
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Figura 193, Circuito de prueba usado para magi Jo) tiempos de conmutación en los transistores de 
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(b) 


Figura 194. (a) Forma de onda de corriente de 
- base (b) forma de onda de corriente de 
colector que resulta de la variación del estado 

de conducción en un transistor de potencia. 


dad de conmutación del transistor Q;. El 
punto X del diagrama del circuito de 
prueba representa el origen del pulso de 
entrada al transistor bajo prueba. Esta 
entrada se compone de un sólo pulso 
positivo de tensión. Si se dispone de un 
generador capaz de suministrar el puiso 
necesario, el mismo podría aplicarse al 
circuito de prueba directamente en el 
punto X, omitiéndose la etapa excitadora. 

El pulso de entrada en el punto X, los 
resistores R¿, Rs y Ry y la tensión V BB 
pueden regularse para proporcionar la 
corriente de encendido Ip1 y la corriente 
de apagado Ip2 necesarias. Sin embargo, 
el valor seleccionado para Vpg debe ser 
menor que la tensión de ruptura colector- 
base del transistor para evitar la ruptura 
de la juntura de emisor cuando se apaga el 
transistor. El valor del resistor R, se elige 
junto con Veco, para proporcionar la lo 
requerida, Generalmente, los tiempos de 
conmutación se dan para In1 = Ima, sien- 
do muy común una condición de beta for: 
zada = 10, 

Cuando el puntó común del oscilosco- 
plo so conecta a la bare del transistor Os, 



















se pueden muestrear en el canal B ln 
corriente de encendido Ig1 y la corriente 
de apagado Ip2. La forma de onda 
aparece como se muestra en ln 
Fig. 194(a). Cuando el punto común del 
osciloscopio se conecta a masa, se puede 
ver la corriente de colector lo, La 
Fig. 194(b) muestra la forma de onda de - 
colector (que está, naturalmente, invertl- 
da), Las formas de onda para lp e lo, 
Fig. 194, indican que los tiempos d 
conmutación tienen cuatro component 
a saber: Per 
1. Tiempo de retardo (ta), repr 
el tiempo que tarda la corrient 
colector para ir desde un est 
hasta el 10% de su valor “si” final 
después de aplicar el pulso de base de e 
cendido. AN 
2. Tiempo de crecimiento (tr), repré- 
senta el tiempo que tarda la corriente de - 
colector para ir desde el 10% de su valor 
“sí” final hasta el 90% del mismo valor, 


3. Tiempo de almacenamiento (ta), 
representa el tiempo que tarda la corrien- 
te de colector para ir desde su valor “sí” 
final hasta el 90% del mismo valor des: 
pués de aplicar el pulso de base de 
apagado. 


4. Tiempo de decrecimiento (tf), re- 
presenta el tiempo que tarda la corriente 
de colector para ir desde el 90% de su 
valor “sí”” hasta el 10% del mismo valor, 


El tiempo de encendido Tenc y el 
tiempo de apagado Tapag se definen por 
las ecuaciones siguientes en términos de 
los cuatro componentes precedentes: 


Tapag = ta + te (199) 

Si la correlación de lós tiempos de 
conmutación tiene que ser exacta, se 
deben emplear circuitos de precisión, 
Estos circuitos deben incluir todas las 
tensiones y todos los resistores, Una 
razón de esta exigencia es evidente, si sólo 





168 


se consideran a ts y tf. Estos tiempos de 
conmutación dependen principalmente de 
I2, pero la forma de Ipo depende del 
grado de aproximación de Igp2 a un 
generador de corriente. Como se dijo 
anteriormente, la aproximación de 1 B2 
como generador de corriente está limitada 
por el régimen de ruptura BVrzbO . De allí 
que Una especificación de Ig e Ip no 


defina totalmente la impedancia de fuen-. 


«te de IB2 y, por lo tanto, no garantiza 


4d 


tiempos de conmutación equivalentes. 


Descripción cualitativa de los tiempos 
de conmutación — Todos los tiempos de 
conmutación pueden explicarse mediante 
la física del transistor. Pero los cálculos 
de estos tiempos en base a mediciones de 
los parámetros resultan más difíciles. 

El tiempo de retardo ta se produce a 
causa de una carga almacenada en las 
junturas de emisor y de colector, El 
emisor es polarizado en sentido inverso 
por Vez (apagado); como resultado, se 
almacena carga en la capa de deserción 
que rodea el emisor. En forma similar, el 
colector está polarizado en sentido inver- 
so por Vcc + Vag (apagado) y tiene una 
capacitancia asociada. Las capas de deser- 
ción, y por lo tanto la capacitancia, 
varían cuando Vagp (apagado) pasa a V pp 
(encendido). El tiempo requerido para 
efectuar este cambio de carga se denomi- 
na ta y puede considerarse como el 
tiempo requerido para cargar las capaci- 
tancias de las junturas hasta nuevos valo. 
res. 

El tiempo de crecimiento t, involucra 
las mismas capacitancias examinadas ante- 
riormente, además de otros factores. Las 
capacitancias de las junturas siguen va- 
riando porque la tensión de colector 
disminuye y Var (encendido) aumenta. 
El tiempo de crecimiento es también 
afectado por el tiempo de tránsito de base 
y la carga de la capacitancia de colector a 
través de la resistencia de colector en 
serie. | 
El tiempo de almacenamiento tg de- 
pende del tiempo requerido por los porta» 
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dores minoritarios de la base y colector 


; Para recombinarse y producir una dis- 


tribución de carga que existe cuando el 
transistor está en condiciones de salir de 
la saturación. 

El tiempo de degrecimiento te puede 
considerarse como el proceso inverso del 
tiempo de crecimiento; así pues, las car- 
gas de las capacitancias de las junturas de 
emisor y colector vuelven a ser impor- 
tantes. 

Relaciones cuantitativas entre los tiem- 
pos de conmutación — El concepto del 
transistor como dispositivo controlado 
por cargas es útil para predecir los fenó- 
menos de los tiempos de conmutación. 
Este concepto considera al transistor co- 
mo un dispositivo en el cual las corrientes 
terminales (Ic, Ig e Ig) son controladas 
por la carga de la base. 

La teoría del transistor predice que lc, 
Ig e Im están relacionadas linealmente 
con la carga de la base. Como resultado 
de ello, se pueden definir tres constantes 
de tiempo separadas: 


1. Constante de tiempo de emisor 


TÉ = (Qu/Ig) (200) 
2. Constante de tiempo de base 
Ta = (Qu/Ip) (201) 


Uy 


- Constante de tiempo de colector 
Tc = (Qu/lc) (202) 


La constante de tiempo Tp representa el 
tiempo de duración efectivo de los porta- 
dores minoritarios en la base. Esta cons: 
tante de tiempo se relaciona con la 
constante de tiempo Tk en la siguiente 
forma: 


1. Para una base uniforme, 


TE = TB (la) e» 1,2/0w6 (208) 


2. Para una base gradual, 
TH = Tp (1-0) » 0,0/0, (204) 
donde » es l frecuencia de corte de 
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donde Cre y Cre son las capacitancias de | 
transición de emisor y colector. | 
Debido: a que Cre y Cre dependen de 


base (es decir, la frecuencia a la cual el 
factor de transporte de base es un 0,707 
de su valor original). 





La constante de tiempo Tc se define 


en términos Te mediante la siguiente 
ecuacion: 


TO = TE/ QQ (205) 
La ecuación básica de la continuidad 


de cargas para los transistores puede 
escribirse asi: 


Ig = (dQ/dt) + (Qu/rp) 


donde Ig es la corriente de base dOp/dt 
es igual a la variación en la carga de base y 
Qa/TB puede interpretarse como la velo- 
cidad de recombinación. 

La Ec. (206) puede integrarse con res- 
pecto al tiempo para obtener el siguiente 
resultado: 


Ly Qt 
j ludt = 1] dQa 
0 Qo 


a / (Apdt/TB) (207) 
0 


(206) 


La Ec. (207) dice que la carga entrega- 
da a la base es igual a la variación en la 
carga de base necesaria para establecer un 
nuevo nivel de corriente, además de la 
carga necesaria para evitar la recombina- 
ción en Op. 

La variación total de la carga de base 
se expresa con la ecuación, derivada de la 
ecuación de continuidad de cargas 
[Ec. (206)] 


t Vomg 
/ Indt -/ Cro Van 
0 v 


2..u1 


Vnog Qna 
+ CmdVon + dOn 
Von; Qni 


(208) 


6 
+ / (Qudt/ry) 





- contacto de juntura.) 


VE y Van, respectivamente, se pueden 
hacer las siguientes suposiciones: 'N 
Cre = C'me Ven" (200) | 
(suposición de una juntura escalonada) 
Creo = Cro Von” Y e: AY 
(suposición razonable de una junt 
escalonada o gradual) RO" 









donde las capacitancias prima 
una medición de Crre y Cre a una ter 
total de 1 volt. (Esta tensión to ali 
la tensión de juntura y el potenc 


Se utilizan las Ec. 


+ Core [CVcz + Vez (apago JA 


(211) 


Las conclusiones importantes que yo 
pueden extraer de la Ec. (211) son que 
aumenta con Ver(apagado), isminuyo 
aumentar Ig1 y depende principalmente 
de la capacitancia de transición de emisor 
cuando Voy > BE (apagado) 

El tiempo de crecimiento comienza on 
el borde de conducción y termina poco 
antes de la saturación, La ecuación de lay 
cargas está dada por: 


Ss Vec 1) 


Dospués de ofoctuar varias simplifica: 
ciones se obtiene la ecuación sigulonto: 
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tamil be +17 Ry Cr) 
gw T 


In hre Ip1 


213 
hrElp1 — 0,9 Ic ad 








donde “wr es el ancho de banda de 
ganancia de corriente en el borde de la 
saturación. Todos los términos, salvo 
Cr.z, se dan al borde de la saturación. La 
ecuación indica que el tiempo de .creci- 
miento se reduce para relaciones Ic/Ig 
pequeñas. Además, los transistores que 
tiene una fr (frecuencia de corte) eleva- 
da, con una carga RL, producen el tiempo 
de crecimiento mínimo. 

El tiempo de almacenamiento se deter- 
mina mediante el lapso de tiempo necesa- 
rio para eliminar la carga de base exceden- 
te respecto al tiempo necesario para 
mantener a lc, y además se debe eliminar 
la carga del colector. La carga dei colector 
depende de la polarización directa en el 
colector y de la resistividad de éste. 

La ecuación de control de carga es la 
siguiente: 


I, = Y y Qas  dQs | dQus (214) 

TB T dt dt 
donde Ig es la corriente de base, Op la 
carga de base requerida para mantener a 
lc, Os la carga de base excedente 
almacenada, dOp/dt la corriente que re- 
sulta de la variación de OB y dOps/dt la 
corriente que resulta de la variación de 
Obs. 

Si Op es constante e igual a Tclc, la 
derivada dQB/dt es cero porque Qu es la 
carga que se requiere para mantener a lc 
y no varía. 

Si se substituye IB por Ipa2 en la 
Ec. (214), la ecuación se transforma en: 


Ipa = ra lo + Qs E dQbs (215) 
TB T8 dt 
Si la Ec. (215) es integrada con respecto 


al tiempo, se obtiene la siguiente ecua- 
ción: 


4, 
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0 
/ Bu: dls 
1o1-102 12 — Ja (70/78) (Qus/78) 
ES ta dt 
= A 216 
/ a 


Con la información adicional de que 
Tc/TB es igual a 1/hre y de que 
dQbs /dIg es igual a Ts, la expresión final 
para ts se convierte en 


Ip: — Ip 


A (217) 
(Ic/hrg) — In. 


ts = 7s In 


donde Ipa es negativa. 

El término Ts de la Ec. (217) es la 
constante de tiempo de almacenamiento 
y su valor depende de la estructura del 
transistor. Las ecuaciones empleadas para 
determinar a Ts, para diferentes tipos de 
transistores, se indican a continuación: 


1. Para transistores tipo aleación sin 
carga de almacenamiento de colector 


e 2,4/(1— 0%) 


donde «W, es la frecuencia de corte de 
base y Q: es la ganancia de corriente de 
base conectada a masa, ambas medidas al 
borde de la saturación. 


(218) 


2. Para transistores de aleación de 
base difundida 
TS = 3/w(1— a) (219) 


3. Para transistores tipo mesa o plana- 
res con base gradual 


7s = (0,6/0,) + (rme/2) (220) 


donde Tme es la duración de los portado- 
res minoritarios en el colector. 

| En la ecuación para Ts se ve que un 

aumento de Ig2 produce una disminución 

de Ts y un aumento de Ip1 (más sobre- 

excitación) produce un aumento de 7g, 
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siendo el valor límite de ts aproximada- 
mente 0,7 78. 

La ecuación para el tiempo de decreci- 
miento tf puede derivarse en forma 
similar a la usada para derivar la ecuación 
del tiempo de crecimiento; deben mover- 
se las mismas cargas, pero los límites son 
diferentes. El resultado es el siguiente: 


tí = hre lá +17 Re Cr.) 
wr 4 


In 40— Mun loz. 09 ) 
0,1 lc — hrel po 


Como Ig2 es negativa, la Ec. (221) indica 
que tf aumenta con hrE pero disminuye 
a medida que se reduce la relación 
Ic/Ip2. 


Técnicas para reducir 
el tiempo de conmutación 


En el análisis precedente se vio que 
una elección adecuada de la relación 
Ic/Ip puede reducir al mínimo el tiempo 
de conmutación de un transistor. Ade- 
más, se proporcionarán algunas técnicas 
para aumentar la velocidad de conmuta- 
ción. Dos técnicas comunes para este 
propósito son el uso de circuitos limitado- 
res de colector y de capacitores acelera- 
dores. 

En la Fig. 195 se ha representado un 
típico circuito limitador de colector. Se 
logra aumentar la velocidad de conmuta- 


+Ycc 






R 
y +Va 


VENT REFERENCIA 


"vob 
Figura 195, Girculto con “captador de colector" 
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ción porque no se permite que el transis- 
tor entre en saturación; por consiguiente, 
el tiernmpo de almacenamiento se reduce 
drásticamente. Cuando no se aplica pulso 
de entrada al circuito, el transistor es 
polarizado inicialmente por —VB. Un 
pulso positivo de tensión enciende al 
transistor y la tensión de colector comien- 
za a caer desde +Vcc hacia + Vr. Si Vr 
es mayor que la suma de la caída de 
tensión a través de CR y Ver, no 
llegándose a la saturación, entonces el 
colector queda enclavado en algún valor 
de tensión que mantiene el transistor 
fuera de la saturación, 

La dificultad con este circuito es que 


la Ic máxima depende esencialmente de 


beta y, como beta varía con la temperatu- 
ra, este circuito no es muy estable, 
pudiendo suceder que el diodo o el 
transistor se quemen. 

En las Figs. 196(a) y 196(b) se mues- 
tran circuitos más prácticos. En estos 
circuitos, la Vg de batería y el diodo 
mantienen al transistor fuera de satura- 
ción como antes. Sin embargo, la reali- 








(b) e 


Figura 196, Circultos con “captador da colec- 
tor'! en los que se usa realimentación, 


' 
» á 
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mentación incluída tiende a mantener a 
| lc constante al variar automáticamente la 
| excitación de base. Por ejemplo, si beta 
aumenta e Ic tiende a elevarse, la tensión 
| de colector comienza a decrecer, pero la 
| excitación de base disminuye y el circuito 
| vuelve casi a su estado inicial. La única 
desventaja de este circuito es la Vg de 
| batería aislada. 

| En la Fig. 197 se muestra un circuito 
práctico cuyo funcionamiento es similar 
| “al ya descripto. La caída a través de CR» 
| actúa como alimentación de Vg. El par 
| de diodos CR1 forma el lazo de realimen- 
| 


EACO 


| 





—VaB 


Figura 197. Circuito práctico con “captador 
de colector”. 


transistor desconectado en condiciones de 
tensión VE baja (para reducir el tiempo 
de retardo). C actúa como capacitor 
| acelerador; el uso de un capacitor acelera- 
dor adecuado aumenta la excitación de 
| encendido y de apagado sin suministrar 
grandes cantidades de corriente de base 
de “encendido”. Como resultado, se lo- 


tación. La función de CRy es mantener al 


gran menores tiempos de crecimiento y - 


decrecimiento sin el inconveniente de un 
tiempo de almacenamiento largo. Un 
ejemplo de un circuito que utiliza un 
capacitor acelerador aparece en la 
Fig. 198. En la Fig. 199 se muestran las 
formas de onda de este circuito. 





Fig. 198; 
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Figura 198. Circuito con capacitor acelerador 
para reducir los tiempos de conmutación del 
transistor. 

El valor Óptimo de C para obtener la 
respuesta más rápida puede hallarse expe- 
rimentalmente. Si Vg.es grande en compa- 
ración con Vag y Ro puede despreciarse, 
la carga almacenada en el capacitor mien- 
tras el transistor está encendido es Ve. 
Esta carga debe ser igual a la carga de base 
almacenada para lograr la respuesta ópti- 
ma. Estas relación se modificará con 
valores prácticos de R,, Vs y Var. 





Ic 


Figura 199. Formas de onda del circuito de la 
a) tensión de la fuente Vs; qe) co- . 
c 


rriente de base !pg; (c) corriente de coléctor |c. 


Disipación de potencia 
Un factor importante de los transisto- 
res utilizados para conmutación es la 
disipación de potencia. La disipación pue: 
de ser: 1) disipación promedio; 2) disipa- 
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ción de saturación; 3) disipación de corte 
y 4) disipación del transitorio de conmu- 
tación. 

La disipación promedio es la potencia 
promedio que debe admitirse en un ciclo 
completo de funcionamiento, siendo la 
que determina básicamente el disipador 
necesario para una temperatura de carca- 
za específica. Es el promedio de las 
disipaciones de: saturación, transitorio de 
apagado, corte y transitorio de encendido 
de la carcaza de un transistor que está 
encendiéndose y apagándose continua- 
mente. En tales condiciones , la potencia 
promedio puede expresarse por la siguien- 
te ecuación general: 


; t1 
Porom a MAT / VeEtsat) Icísatydt 
0 
» tz 
t; 


ta 
+4(14/D) y . VCkEtapag) ÍC (apag) Al 


2 


E 
e (1/1) E Ver (t)enc Ic(t)enc dt 
t ' 


3 


(222) 
donde T = período de conmutación 
total 
t, = intervalo de tiempo en que 
el transistor conduce 
t2-t, = tiempo de apagado 
t3-t, = intervalo de tiempo en que 
el transistor está al corte 
T—t3 = tiempo de encendido 
Vck (apag) = Vok mientras el transistor 
no conduce 
Ic(apag) = circulación de corriente 


mientras el transistor no 
conduce (lcex a Von 
(apag) 


Vontt) enc = Var como función del 


» 
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tiempo mientras el transis- 
tor se enciende 


Ic(t) enc = lc como función del tiem- 
po mientras el transistor se - 
enciende 

Vek (sat) = Ver mientras el transistor 
conduce 

Ic(sat) = lc mientras el transistor 
conduce | 
Vcke (t)apag= Vez como función del 
tiempo mientras el transis- 
tor se apaga 
Ic(t)apag = Ic como función del tiem- 


po mientras el transistor se 
apaga 


La potencia de base es generalmente 
muy pequeña y puede despreciarse en la 
ecuación para potencia promedio. Sin 
embargo, cuando sea necesario se puede 
incluir un término IgVgeE(t) para cada 
intervalo de tiempo. Hay que hacer notar 
que las cuatro integrales de la Ec. (222) 
son, respectivamente: 1) disipación de sa- 
turación; 2) disipación de apagado; 3) di- 
sipación de corte y 4) disipación de en- 
cendido. 

El cálculo de las cuatro integrales 
requiere generalmente el uso de suposicio- 
nes simplificadoras o de un método grá- 
fico. Si se ha construído un circuito 
práctico y se quiere calcular la potencia 
promedio, se puede proceder de dos 
maneras: 

1) Se traza la curva característica de 
tensión-corriente instantánea y se efec- 
túan gráficamente las integraciones. 

2) Se mide en funcionamiento normal 
la temperatura del disipador. Se puede 
aplicar al transistor una fuente controlada 
de potencia (por ejemplo, potencia de 
CC) hasta que la temperatura de estado 
constante del disipador sea igual a la 
temperatura de funcionamiento normal. 
La cantidad de potencia necesaria para 
establecer esta temperatura de disipador 
es la potencia promedio, 
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Si se quiere calcular la potencia prome- 
dio para un diseño tentativo, es necesario 
hacer algunas suposiciones simplificado- 
ras. Por ejemplo, si se usa un transistor 
particular para conmutar una carga resisti- 
va con iguales corrientes de base de 
encendido y apagado (las formas de onda 
idealizadas aparecen en la Fig. 200), se 
pueden hacer las siguientes suposiciones: 

1. la potencia de base es despreciabie, 

2. los tiempos de conmutación de 
encendido y apagado son iguales, 

3. la tensión y corriente de colector 
varían linealmente con el tiempo durante 
el transitorio de conmutación. 

En base a estas suposiciones, la Pprom 
se puede determinar así: 


; 7 ti 
1 
Porom= — / lr Veras dt 
a E : 
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Se deduce de la Ec. (223) que la 
potencia promedio disipada en el transis- 
tor puede reducirse, y por lo tanto el 
rendimiento puede aumentarse, utilizan- 
do un transistor con las siguientes caracte- 


Ver(sat) baja, Icgo baja y 


características de conmutación rápidas (es 
decir, Teonm mínima). 


TIEMPO (t) 


ra 00, Formas e ceda ¿SN 8 GTI AU 


lector de un transistor que 
a d qu 
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Análisis de la línea de carga 

El análisis de línea de carga del transis- 
tor es un factor importante para obtener 
la máxima confiabilidad de un conmuta- 
dor de alta potencia. En general, la carga 
es una combinación de elementos resisti- 
vos y reactivos. Casi nunca es puramente 
resistiva, y en un análisis para el “peor de 
los casos” se la puede suponer puramente 
inductiva. 

En la Fig. 201 se ha representado un 
circuito de prueba sencillo para observar 
una línea de carga. El resistor que detecta 
la corriente, ubicado en el circuito de 
colector, debe ser no inductivo y tener 


j +Ycc 
. VERTICAL 


HORIZONTAL 


e E 


Figura 201. Circuito de prueba usado para de- 
terminar las ineas de carga del transistor. 


Una resistencia menor que cualquier otra 


impedancia en serie con el transistor. En 
la Fig. 202(a) aparece una línea de carga 
típica (Vcg en función de Ic) para este 
circuito. Si la inductancia se reduce de 
manera que L(di/dt) < Vcex (sus) , el 
circuito tiene una línea de carga como la 
ilustrada en la Fig. 202(b). (En ambos 
casos, la curva VcEx (sus) debe determi- 
narse en las condiciones de polarización 
del circuito.) Sin embargo, en la mayoría 
de las aplicaciones, y por cierto en el 
diseño para el peor de los casos, es 
aplicable la línea de carga de la Fig. 
202(a). La Fig. 203 muestra las curvas de 
tensión y corriente típicas en función del 
tiempo para este conmutador, con la 
línea de carga indicada en la Fig. Ana) 


Con estas curvas, es posible determinar la 


175 


disipación de potencia promedio y de 
pico, las limitaciones de tensión y la 
energía de ruptura de tensión secundaria 
en la siguiente forma: 


Poico = VCEX (sus) Ípico (224) 


gi e rés 
Pporom= — fl leerx Vcc dt 
Ye 


CONDUCCION 


tal 
+ - / 
T t1 


pico 
> pico Rsat dt 
2 
a E AA e 
ENCENDIDO 


dk 
A Ípico (pico Rsat) dt 
“19 


A O A 


CORTE 


LA ICO r DA 
== 9 Y OEX(u) dt (225) 
t 


dl 3 
Como Icex y. Rsa son pequeñas, es 
válida la siguiente aproximación 


ta 2 tz = tapaz 


I E 
1 d L di 
1 VeEX(sus) ul Vuc 


Llp 


A, (226) 
VeEx(sus) — Vcc 


La potencia promedio disipada en el 
conmutador, Fig. 199, está dada pues por 


| t I | 
Porom se > (E) Ve EX(sus) 


E (Es) | y so EX (sus) ] watts 
IN VeoEx(suso — Voc 


(227) 
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(a) 


MA / 
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CORRIENTE DE COLECTOR (Ic) 





Vcc 


¡CONDUCCION 


sitos de Potencia RCA 


(b) 





VCEX (sus) 
! 


TENSION COLECTOR—EMISOR (Vce) 


Figura 202. Línea de carga inductiva del circuito de 
cuando L. (di/dt) < 


La energía de apagado se expresa por la 
siguiente ecuación 


1 Ve sus 
Etcorte 7 2 (LI,?) | y ers | 


Vo EX(sus) “7 Vec 
(228) 


Esta energía no debe exceder el régimen 
de Esp del transistor. 

Los análisis precedentes se han orienta- 
do hacia el cálculo de la potencia prome- 
dio. Aunque este cálculo es importante, la 
potencia de pico durante la conmutación 
es generalmente más crítica. Mediante las 
curvas de área segura de funcionamiento 






rueba de la Fig. 201; (a) línea de carga típica 
CEx (sus). 


se puede saber si el transistor podrá hacer 
frente a los pulsos de potencia de pico 
durante la conmutación. 

El procedimiento general para determi- 
nar el área segura de funcionamiento es el 
siguiente: 

1. La tensión y corriente se represen- 
tan gráficamente en función del tiempo. 

2. Se calcula una temperatura de jun- 
tura promedio en base a la potencia 
promedio y a la temperatura de carcaza 
conocida. 

3. Las curvas de área segura se redu- 
cen en base a una temperatura efectiva de 
carcaza que es igual a la temperatura de 
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Figura 203. Formas de onda de tensión y corriente del circulto de conmutación de la Flg, 201, 
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carcaza efectiva más la temperatura pro- 
medio entre juntura y carcaza. 

4. La línea de carga de tensión en 
función de la corriente se representa 
sobre la curva de área segura reducida, 
determinándose que esta línea de carga 
no permanece en cualquier área más 
tiempo del indicado por la curva de área 
segura. 

S. Si la tensión llega en cualquier 
punto a la región de sustentación, toda la 
potencia disipada en esta región se consi- 
dera como energía de segunda ruptura 
con polarización inversa. Esta energía no 
deberá exceder el régimen de Esp. (Ver 
la sección “Regímenes de Area Segura” 
para tener una idea clara de las curvas de 
área segura de Es pp e Is ¡p..) 


Análisis de la conmutación 
con carga inductiva 
La conmutación inductiva requiere la 
rápida transferencia de energía desde la 
inductancia conmutada al mecanismo de 


pvc 
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conmutación, el cual puede ser un relé, 
un transistor, un diodo de conmutación o 
algún otro dispositivo. A menudo es 
necesario calcular con exactitud la ener- 
gía que se. disipará en el dispositivo de 
conmutación. Este tipo de cálculo es 
especialmente importante cuando el ele- 
mento conmutador es un dispositivo se- 
miconductor que puede no estar en con- a 
diciones de admitir la cantidad de energía y 
involucrada. 


La mayoría de los circuitos conmuta- 
dores inductivos se pueden representar 
mediante el circuito equivalente básico. 
que aparece en la Fig. 204(a). Este circui- 
to muestra la situación en el instante del 
apagado. En las Figs. 204(b), 204(c) y 
204(d) se han ilustrado las variaciones de 
este circuito básico para los tres métodos 







de apagado. 


En los circuitos de la Fig. 204, Vea es 
la fuente de tensión en serie con el 
dispositivo de apagado y con su carga 
inductiva; R y L son la resistencia e 
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Figura 204, Circuitos de conmutación básicos con cargas inductivas, 
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inductancia en serie; lo es la circulación 
de corriente en el instante del apagado y 
V¿ representa la tensión de ruptura del 
dispositivo de apagado. 

La energía disipada en el dispositivo de 
apagado depende de Vs, Vcc, lo, R y L. 
A los fines del análisis, se supone que Vs 
permanece constante durante el transito- 
rio de apagado [suposición razonable para 
los circuitos de las Figs. 204(b), 204(c) y 
204(d)]. 

Cinco casos teóricos — Los cinco casos 
que se analizarán aparecen en la Fig. 205. 
Las ecuaciones de energía para cada caso 
y las correspondientes formas de onda de 
corriente y tensión del dispositivo de 
conmutación también se han  repre- 
sentado. 

En el caso 1, Fig. 205(a), la energía 
está dada por la expresión familiar corres- 
pondiente a la energía almacenada en un 
inductor: 

o (1/2) L Los (229) 
donde E, es la energía para el caso 1, L la 
inductancia dei circuito e lo la corriente 
inicial. 


El caso 2, Fig. 205(b), difiere del caso 
l en que la energía es suministrada al 
dispositivo de conmutación por la batería 
durante el apagado. En el caso 2, la 
energía de apagado E, está dada por la 
siguiente expresión: 


Vs 


E, = (1/2) LI. AA 
1 (1/2 118 (5 


) (230) 


Para demostrar que el caso 2 es una 
modificación del caso 1, se puede definir 
un factor multiplicador kz en la forma 


siguiente: 


E, el (1/2) L ],? k, (231) 
donde el factor kz está dado por 
V, ] a 
O lit + (982 
ko Va - Voo 1 Nd! 
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La Fig. 206 muestra una curva de k, en 
función de la relación Vaca /Va. 

El caso 3, Fig. 205(c), produce una 
disipación de energía Ez, dada por la 
siguiente expresión: 


L 
E, Gp I, Vs Ñ 


ll 
(234) 


1 
El + (lo. R)/(Vs — m3) 
- (LR)/(Vs — Voc) 


La Ec. (234) puede reordenarse como 
la Ec. (230) para demostrar que es una 
modificación del caso 1. Este reordena- 
miento introduce un nuevo factor de 
multiplicación kz, el cual está en función 
de la relación de tensión Vcc /Vs y de la 
relación loR/Vcc. La Ec. (235) se con- 
vierte entonces en: 


E, $ (1/2) L 1.* k, (235) 


donde el factor kz se define así: 


k, = 1 (1R/Voc, Voc/Vs) 
a 
- (LR/Vec) » 


in (OTE ) 
AM + (GR/Voo) pk»/ 4 


(LR/Voc) p K: 





(236) 


La Fig. 206 muestra las curvas de k, 
en función de la relación Vcc /Vs para 
varios valores de loR/Vcc. Cuando la 
relación JoR/Vcoc se hace menor que 
0,01, kz puede aproximarse por k,., El 
caso 3 se reduce entonces al caso 2. 

El caso 4, Fig. 205(d) es una forma 
especial del caso 3. La condición loR = 
Vcc surge cuando hay una caída de 
tensión despreciable a través del dispositi- 
vo de conmutación, en eztado “sí”, y la 
corriente está limitada sólo por la resis- 
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Fipyra 206. Factores de multiplicación (K,, 
y» K¿) en función de la relación Vec/vs. 


tencia del circuito. La disipación de ener- 
gía Ey está dada pues por: y 


citas 2. | 

1 aL Voo/ (Vi y Voc) 

| Ve el 
(237) 


Aquí también es conveniente definir un 

factor de multiplicación k4, que está en 
| función de la relación Vcc/Vs, en la 
siguiente forma: 


E, ... (1/2) L 1,* ki (238) 
donde 
All Lali 
E al CTE DIA 
» MEDIA e] 
pr 
(290) 
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La Fig. 206 incluye la curva de k, 
representada en función de p. Esta curva 
corresponde a la curva de kz para 
loR/Vecc = 1. Cuando Vcc se aproxima a 
Vs, el factor de multiplicación se apro- 
xima a su valor máximo, que es 2. Por 
consiguiente, en cualquier conmutador 
inductivo en el cual Vcc = loR, la 
energía máxima que debe admitir el 
dispositivo de conmutación es LI/?, o 
dos veces la energía de (1/2)L Io? para el 
caso 1, 


El caso 5, Fig. 205(e), puede conside- 
rarse una forma especial del caso 3. En la 
Fig. 204(d) aparece un ejemplo práctico 
del caso 5, Obsérvese que no hay fuente 
de tensión en serie con la inductancia y 
con los diodos de conmutación; por lo 
tanto Vcc = 0. En este caso, la energía 


Es está dada por 
¿8 


(240) 





o: OA 
x| "TF RV 
(LR /V,) 


En razón de que Voc = 0, cualquier 
término IloR da una relación loR/Vcc 
infinita. Por lo tanto, el caso 5 no puede 
representarse por el método usado en la 
Fig. 204. Sin embargo, es posible definir 
un nuevo factor de multiplicación ks en 
términos de I¿R/Vs en lugar de loR/Vcc. 
Cuando se utiliza nueva variable indepen- 
diente, la Ec. (240) se transforma en: 


Es — (1/2) L l,* Kky (241) 
donde 
Kk; == f (1,R/V,) 
l 
In. 
2 

UN gen gran 1 "| (1 R V ) 

RV) 


(242) 
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La Fig. 207 muestra una curva de k; 
en función de la relación loR/Vs. (Como 
k; puede definirse en función de loR/Vs, 
es evidente que kz también podría defi- 
nirse en términos de p y de I¿R/Vs en 
lugar de p y de loR/Vcc. La elección fue 
arbitraria y se la hizo en base a que 
loR/Vcc es generalmente una relación 
más significativa desde el punto de vista 
del circuito.) 

Los análisis precedentes mostraron que 
la energía disipada en un conmutador 
inductivo puede considerarse, en general, 
una modificación de la relación simple 
(1/2)L lo?. Cada caso específico requiere 
un factor de multiplicación diferente. Las 
constantes Kk2, Kk3, k4 y ks se determinan 
mediante las Figs. 206 y 207 para la 
mayoría de los circuitos prácticos. 


FACTOR MULTIPLICADOR Ks 





ON lOR/Vs 


Figura 20 Factor de multiplicación kg en 
función de la relación I¿R/Vs. 


Cuatro ejemplos prácticos — Los ejem- 
plos siguientes ilustran el uso de las 
ecuaciones dadas para los cinco casos 
teóricos, 

Ejemplo 1: Los dos circuitos de la Fig. 
208 son idénticos, excepto que Ra de la 
Fig. 208(b) es mayor que R, de la Fig. 
208(a). 

El problema consiste en decidir en cuál 
circuito el dispositivo de conmutación 
debe admitir más energía, Como Voc = 
loKR, el caso 4 10 aplica a ambos circuitos, 
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lo y Vs permanecen constantes; por lo 
tanto, (1/2)L lo? es el mismo para ambos 
circuitos. 


Para determinar la energía de conmu- 
tación, es necesario primeramente deter- 
minar cómo varía k¿. La Fig. 204 indica 
que cuando Vcc/Vs aumenta (es decir, 
cuando aumenta Voc ), Ka también au- 
menta. Debido a que Ez = Llo?k4/2, un 
incremento de Vcc hace aumentar la 
energía necesaria para el dispositivo. Así 
pues, en un circuito que tiene una deter- 
minada lo, como el que aparece en la 
Fig. 208, la energía mínima se obtiene 
con la menor resistencia en serie con el 


Vcc = ToR| Vte = ToR2 
Ri Ra 
L E 


(a) (b) 


Figura 208. Circuitos usados en el Ejemplo 1 
para demostrar el uso Y las ecuaciones del 
caso 


inductor (porque se necesita una Vcc 
menor para establecer la Lo). 

Ejemplo 2: Los circuitos mostrados en 
la Fig. 209 demuestran la diferencia exis- 
tente entre los casos 3 y 4. 

El circuito de la Fig. 209(a) representa 
una condición de apagado después de que 
el circuito ha llegado al estado constante 
(porque loR= Vcc). Por consiguiente, 
este circuito corresponde al caso 4. 

El circuito de la Fig. 209(b) representa 
una condición de apagado antes que el 
circuito haya llegado al estado constante 
(porque loR < Vcc). Por lo tanto, este 
circuito corresponde al caso 3, 

La energía necesaria para el circuito de 
la Fig. 209(a) se calcula en la siguiente 
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Ver = 7OV Vcc = 70 V 
8 
R= 202 R=12 
1] 
To =3,5A To = 3,5A 
L = 40 mH L = 40mH 
(Vs) Vs = 80 V Vs = 80 V 
(a) (b) 
E=1/2L 12 k4 E=1/2L.1.2k3 
loR=Vec loR <Vec 


Figura 209. Circuitos usados en el Ejemplo 2 
para mostrar la diferencia entre los casos 3 y 4. 


forma: La relación Vcc/Vs= 70/80= 
0,875. El correspondiente factor de mul- 
tiplicación ky¿ (Fig. 206) es aproximada- 
mente 1,6. La energía Ey está dada pues 
por: 


E, = (1/2) L1o?k, 
(1/2) (40 X 107) (3,5 (1,6) 


400 milijoules 


(El cálculo de Ez directamente de la 
Ec. (237) proporciona un valor de 393 
milijoules.) Para hallar la energía nece- 
saria para el circuito de la Fig. 209(b), se 
debe usar la relación Veoc /Vs y la relación 
loR/Vcc. La relación Voc /Vs es nueva- 
mente 0,875. La relación loR/Vcc = 


3,5/70= 0,05. En la Fig. 206 se ve que el 


valor interpolado para kz es aproximada- 
mente 6,3. Partiendo de la Ec. (235), la 
energía para este circuito se determina 
as: 


E, E (1/2 LIok, 
(1/2) (40 X 107?) (3,5) (6,5) 
1590 milijoules ' 


!l 


[El cálculo de Ez directamente de la 
Ec. (234) proporciona un valor de 1570 
milijoules, ] 
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Debe hacerse notar que la energía 
necesaria para el circuito de la Fig. 209(b) 
es considerablemente mayor que Llo?. 
La expresión L lo? representa sólamente 
el máximo que se produce cuando loR = 
Vec (como en el caso 4). 

Ejemplo 3: El circuito de la Fig. 210 
es un ejemplo del caso 3 porque no hay 
tensión de batería en serie con L y los 
diodos. Cuando el conmutador se abre, 


20 V 
RÍsn eS 
dida Vz2 =50 Y 
L- 240 mH. Vz,= 504 
Vs = 101 V 
INP rIOn 
dle, 


Figura 210. Circuitos usados en el Ejemplo 3 
para demostrar el uso de las ecuaciones del 
caso 5, 
circula corriente en el lazo compuesto de 
R, L y los diodos, hasta que se disipa la 

energía almacenada en L. : y 

El problema consiste en hallar la ener- 
gía disipada en cada uno de los diodos. Se 
supone que la tensión directa del diodo 
Vp permanece constante en 1 volt duran- 
te el transitorio de conmutación. 

El factor multiplicador k¿ puede obte- 
nerse de IoR/Vs y de la Fig. 207. La 
relación loR/Vs = 20/101', o aproximada- 
mente 0,2; con la Fig. 207 se deduce que 
el valor correspondiente de ks es 0,88. 
Por lo tanto, la energía disipada por la 
combinación de los diodos está dada por 


Es = (1/2) LIo?ks 
1/2 (40 X 107?) (5) (0,88) 


445 milijoules 


Debido a que circula la misma corrien- 
te a través de cada uno de los diodos, la 
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energía se divide proporcionalmente a la 
caída de. tensión. Por consiguiente, la 
energía disipada en cada diodo está dada 
por: 


Vo 


E is 
acia BO e ana J 
BO labo d E 
V zo 
Ez == ——h— xE 
. Va +Vzs delo sa j 
50 
E 0 LL 0d = 220 m3 
503503410 m 
V,, 
AU IPR E o a 
1 ; 
ir Ea 1 Xx 445 mJ = 5 mJ 


Ejemplo 4: La Fig. 211(a) muestra un 
típico circuito inversor de potencia. El 








NECTADA 
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problema consiste en hallar la energía 4 
necesaria para el transistor Q,. En el | 
instante en que Q, se apaga, el circuito 
puede representarse por el circuito equi- 
valente de la Fig. 211(b). | 

Para este ejemplo, se han supuesto los | 
siguientes valores paramétricos: | 


Lr: = 100 microhenrys 
Lo = 15 amperes 

Rs = 0,2 ohm 

VE = 40 volts 

LVcex = 100 volts 






La tensión de apagado de base 
VBE (apag) y la resistencia del circuito de 
base Rg establecen el valor de 100 volts 
para la tensión de ruptura LVcex de Q, 
(o Vs). La tensión inducida desde el lado 
de Q, del inversor se aproxima a Ve y se 
la supone igual a Ve. Rs representa la 
resistencia acumulativa en serie del circui- 
to de colector y Lx representa toda la 5 
inductancia de fuga y no conmutada. 


VINDUC!IDA = VE 






Vcc = 2 VE =80 Y 


R=0,2 1 


To =I5A 


LL = 100 pH 


Vs =LVcex = 100 Y 


(c) 


' la típi 
Figura 211, Circulto Inversor Y 08 ¡la pio 





' ás 
8 





o y circul 
Anas 





alontos usados en el Ejemplo 4 
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El circuito de la Fig. 211(b) es similar 
al caso 3. El circuito equivalente aparece 
en la Fig. 211(c). 

Primeramente se calculan las relaciones 
Vec/Vs e loR/Vcc en la siguiente 
forma: 


Vcc /Vs = 80/100 = 0,8 
(15) (0,2) 
Í W— o 
oR/Vec 80 


3,0 
= ——= 375 
LR/Vco 8,0 0,0 


Interpolando luego de la Fig. 206, se 
obtiene el valor de K3, que es 4,5. La 
energía Ej, para el circuito está dada pues 
por: 


E, = (1/2) L1o?k, 
= (1/2) (100 X 10%) (15)? (4,5) 
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ll 


(SOX 106) (225) (4,5) 
$1 milijoules 


tl 


[Calculando Ez directamente de la Ec. 
(234) se obtiene como resultado 46 mi. 
lijoules, ] 


La energía necesaria para el transistor 
Q; de la Fig. 211(a), por lo tanto, es casi 


Cinco veces el valor que se calcularía 
utilizando la simple relación de energía 
- (1/2) Llo?, y se ha determinado que Q, 


debe admitir aproximadamente S0 mili- 
joules en el modo de LVerx para cada 
ciclo de funcionamiento del inversor. 


Este tipo de cálculo proporciona una 
estimación conservadora de la energía 
necesaria en el modo LVcex debido a 
que los tiempos de conmutación finitos 
de Q, permiten disipar parte de la energía 
en la región activa. 








Los tiristores son dispositivos de esta- 
do sólido cuyas características son simila- 
res a las de las válvulas tiratrón. Más 
especificamente, son interruptores de es- 
tado sólido cuyo estado biestable depen- 
de de la realimentación positiva asociada 
a una estructura p-n-p-n. Básicamente, 
este grupo incluye cualquier dispositivo 
semiconductor biestable con tres o más 
junturas (es decir, cuatro o más capas 
semiconductoras) que puede pasarse de 
un estado de alta impedancia (estado no) 
a un estado de conducción (estado sí) y 
viceversa, dentro de un cuadrante, por lo 
menos, de las curvas características de la 
tensión principal. 

Existen varios tipos de tiristores, los 


cuales difieren principalmente en el mú- 


Tabla XVII! — Diferentes tipos de 


tiristores 
Nro, de 
terminales Funcionamiento en el Tercer Cuadrante 

Bloqueo Conducción Conmutación 

2 Tiristor Tiristor Tiristor 
diódico de  diódico de diódico 
bloqueo conducción bidireccional 
Inverso inversa 

3 Tiristor Tiristor Tiristor 
triódico de — triódico de triódico 
bloqueo conducción bidireccional 
Inverso Inversa 
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mero de electrodos terminales y en la 
características de funcionamiento en 
tercer cuadrante (negativo) de las curvas 
características de tensión-corriente, Ta. 
bla XVIII. Los tipos más comunes son log 
tiristores triódicos de bloqueo inverso, 
llamados comúnmente rectificadores con- 
trolados de silicio (RCS) y los tiristores 
triódicos bidireccionales, conocidos como 
triacs. 


TEORIA DEL FUNCIONAMIENTO 


Los RCS y los triacs tienen caracteríw 
ticas y capacidades específicas que loN 
hacen particularmente útiles para la con: 
mutación y control de potencia, aplicw 
ciones éstas que exigen costos reducidos, 
cápsulas pequeñas, confiabilidad del diy 
positivo y circuitos simples. La principal 
diferencia entre estos dispositivos estriba 
en que el RCS es un dispositivo unidirec- 
cional usado para funcionar tanto con CC 
como con CA, mientras que el triac es un 


dispositivo bidireccional que funciona 


principalmente con CA. Los siguientes 
análisis de las transiciones de la conmuta- 
ción que se producen en estos dispositivos 
roporcionan información útil acerca del 
ncionamiento y aplicaciones posibles de 
los ROS y los triacs, 







Análisis con un 
modelo equivalente 
¿Lomo el transistor puede conside: 


Mo como un diodo de 
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estado sólido con una tercera capa semi- 
conductora intercalada para formar dos 
junturas diódicas contiguas, del mismo 
modo el RCS puede considerarse como 
un transistor con una región semiconduc- 
tora adicional, y el triac como un RCS 
con una región semiconductora adicional. 
Por lo tanto, se pueden analizar modelos 
simples de los dispositivos de “orden 
inferior” para mostrar el efecto de las 
regiones semiconductoras adicionales en 


el funcionamiento de los dispositivos. 


Analogía de un RCS con dos transis- 
tores — Un RCS es básicamente un 
dispositivo unidireccional p-n-p-n de cua- 
tro capas proyectado para proporcionar 
conmutación biestable cuando funciona 
con polarización directa. El dispositivo 
tiene tres electrodos, llamados cátodo, 
ánodo y compuerta. La compuerta es el 
electrodo de control del dispositivo. 
Cuando la polarización es directa, el 
potencial de ánodo debe ser positivo con 
respecto al cátodo. Durante el funciona- 
miento normal, el RCS se enciende apli- 
cando una tensión positiva al electrodo de 
compuerta. El RCS permanece entonces 
encendido, aun cuando la tensión de 
compuerta se elimine o se haga negativa, 
hasta que la tensión de cátodo se reduzca 
a un valor inferior al necesario para 
mantener la corriente de regeneración o 
directa. Es posible conseguir un apagado 
más rápido invirtiendo la circulación de 
corriente directa. 

Como se muestra en la Fig. 212, la 
estructura básica p-n-p-n de un RCS es 
análoga a un par de transistores bipolares 
n-p-n y p-n-p bipolares. La Fig. 212(a) 
muestra los símbolos esquemáticos de un 
RCS y de la conexión equivalente del par 
complementario de transistores, mientras 
que la Fig. 212(b) representa la relación 
equivalente entre la estructura del RCS 
p-n-p-n y las estructuras interconectadas 
de los transistores. Los transistores n-p-n 
y p-n-p del modelo equivalente están 
interconectados, de manera que se produ- 
ce acción regenerativa cuando se aplica 
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, ANODO 


COMPUERTA 





COMPUERTA 
CATODO : 


la) . 


CATODO 


(b) 


Figura 212. Analogía de un RCS con dos tran- 

sistores: (a) símbolos esquemáticos de un RCS 

y del modelo equivalente de dos transistores; 

(b) estructura de un RCS y del modelo equiva- 
lente de dos transistores. 


una señal adecuada de gatillado a la base 
del transistor n-p-n. 

Cuando el modelo de dos transistores 
se conecta en un circuito, para simular el 
funcionamiento normal del RCS, el emi- 
sor del transistor p-n-p está retornado al 
terminal positivo de una fuente de CC a 
través de un resistor limitador R,, mien- 
tras que el emisor del transistor n-p-n Q, 
está retornado al terminal negativo de la 
fuente de CC para proporcionar un cami- 
no eléctrico completo, como se ilustra en 
la Fig. 213. Cuando el modelo está en el 
estado no, el valor inicial de la circulación 
de corriente principal es cero. Si se aplica 
entonces un pulso positivo a la base del 
transistor n-p-n, éste se enciende y obliga 
al colector (que es también la base del 
transistorpn-p-4) a reducir su potencial; 
como resultado de ello, comienza a circu- 
lar una corriente la, En razón de que el 
transistor p-n-p Q, está entonces en el 
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RESISTOR LIMITADOR 





Figura 213. Modelo de dos transistores conecta- 


do para mostrar un recorrido eléctrico completo. 


estado activo, su corriente de colector 
circula hacia la base del transistor n-p-n 
(lei = lb2) y fija las condiciones de la 
regeneración. Si se elimina la excitación 
externa de compuerta, el modelo perma- 
nece en el estado SI como resultado de la 
división de corrientes asociada a los dos 
transistores, suponiendo que existe sufi- 
ciente corriente principal (la). 


Teóricamente, . el modelo de la Fig. 
213, permanece en el- estado Sl hasta 
que la circulación de corriente principal 
se reduce a cero. En realidad, el apagado 
se produce en algún valor de corriente 
superior a cero. Este efecto puede expli- 
carse observando la división de corrientes 
a medida que el valor del resistor limita- 
dor es aumentado gradualmente. A medi- 
da que la corriente principal se reduce 
gradualmente hasta cero, la división de 
corrientes dentro del modelo ya no puede 
mantener la regeneración necesaria y el 
modelo pasa al estado de bloqueo. 


El modelo de dos transistores ilustra 
tres características de los tiristores: 1) se 
requiere una corriente de disparo de 
compuerta para iniciar la regeneración; 
2) se debe disponer de una corriente 
principal mínima (llamada “corriente de 
enganche'*) para mantener la regeneración 
y ,) la reducción de la circulación de 
corriente principal produce el apagado en 
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algún nivel de circulación de corriente 
(llamado “corriente de retención”) que es 
ligeramente superior a cero. 

La Fig. 214 muestra los efectos de una 
terminación resistiva en la base del tran- 
sistor n-p-n sobre las corrientes de engan- 
che y de retención. La corriente de 
colector que pasa por el transistor p-Nn-p 
debe aumentar para suministrar la co- 
rriente de base para el transistor n-p-n y la 
corriente de derivación que pasa por el 


RESISTOR LIMITADOR 


Figura 214. Modelo de dos transistores de un 
S con terminación resistiva de la base del 
transistor n-p-n. 
resistor terminal. En razón de que la 
circulación de corriente principal debe 
aumentar para proporcionar esta mayor 
corriente de colector, también aumentan 
los requerimientos de corrientes de engan- 
che y de retención. El uso del modelo de 
dos transistores permite tener una idea 
más clara del mecanismo de los tiristores. 
En la fabricación de los tiristores, consti: 
tuye una buena práctica el uso de una 
unidad p-n-p de beta baja y la inclusión 
de una terminación de resistencia interna 
para la base de la unidad n-p-n. La 
terminación de esta última unidad pro- 
porciona inmunidad contra los encendi- 
dos “falsos** (no gatillados), mientras que 
el uso de unidades p-n-p de beta baja 
permite usar una región de base más 
ancha para soportar las altas tensiones 


ue surgen en las aplicaciones de los 
dristoros, 


de 
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Analogía de un triac con dos RCS — 
Un triac es un dispositivo bidireccional 
proyectado para proporcionar conmuta- 
ción bilateral en cualquiera de las polari- 
dades de la tensión aplicada. Los tres 
electrodos de este dispositivo n-p-n-p se 
denominan terminal principal 1, terminal 
principal 2 y compuerta. La compuerta 
está proyectada de tal manera que una 
tensión positiva o negativa de compuerta 
pueda hacer conducir al triac, cualquiera 
sea la polaridad de la tensión que haya a 
través de los terminales principales. Pero, 
al igual que con el RCS, una vez encendi- 
do el triac, la compuerta ya no ejerce 
ningún control. El dispositivo permanece 
en el estado sí hasta que la tensión 
existente a través de los terminales princi- 
pales se reduzca por debajo del valor 
requerido para mantener la conducción. 
Sin embargo, a diferencia del RCS, el 
triac no puede apagarse invirtiendo la 
polaridad de la tensión que hay a través 
de los terminales principales. Una inver- 
sión de esta tensión hace simplemente 
circular la corriente en sentido inverso. 

Funcionalmente, un triac puede consi- 
derarse como dos estructuras paralelas de 
RCS  (p-n-p-n) orientadas en sentidos 
opuestos, Fig. 215. El mismo método 
utilizado para explicar las corrientes de 





Figura 215. Diagrama de la estructura de un 

diac donde se muestra que este dispositivo se 

compone básicamente de dos estructuras de 
ROS dispuestas en forma paralela Inversa. 
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gatillado, enganche y sostén en el ROS 
puede ampliarse para incluir al triac, 
como formado por dos RCS. 

En los triacs, la polaridad de los pulsos 
de disparo de compuerta se mide general- 
mente con respecto al terminal principal 
1, el cual puede compararse con el cátodo 
de un RCS. El triac puede dispararse 
mediante un pulso de disparo de com- 
puerta positivo o negativo con respecto al 
terminal principal 1 cuando el terminal 
principal 2 es positivo o negativo con 
respecto al terminal principal 1. Por lo 
tanto, el triac se dispara en cualquiera de 
los cuatro modos de funcionamiento, 
resumidos en la Tabla XIX. Las designa- 
ciones de los cuadrantes se refieren al 
cuadrante de funcionamiento de las cur- 
vas características principales de tensión- 
corriente (1 o HI), mientras que el símbo- 
lo de polaridad representa la tensión entre 
la compuerta y el terminal principal 1. La 
Fig. 216 muestra la circulación de co- 
rriente en un triac en cada uno de los 
cuatro modos de disparo. 


Tabla XIX -- Modos de disparo 
de los triacs 





Tensión entre Tensión entre Cuadrante 
terminal principal compuerta y de 
N” 2 y terminal terminal funciona- 
principal N? 1 principal N* 1 — miento* 
Positiva Positiva | (+) 
Positiva Negativa I(-) 
Negativa Positiva 1 (+) 
Negativa Negativa M(- 


Los signos positivo (+) y negativo (—) indi- 
can la polaridad del pulso de disparo de 
compuerta. 


El disparo de compuerta que requiere 
el triac es diferente para cada modo de 
funcionamiento. El modo1I (+) (com: 
puerta positiva con respecto al terminal 
principal 1, y terminal principal 2 positi- 
vo con respecto al terminal principal 1), 
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II (+) 
(c) 











DEBIDA VA 
uL 


TI (-) 
(d) 


Figura 216. Circulación de corriente en los cuatro modos de disparo de un triac: (a) Modo U+); 
b) Modo t(—); (c) Modo I!1(+); (d) Modo 111(—). 


que es comparable con el funciona- 
miento de un RCS equivalente, es general- 
mente el más sensible, ya que se requiere 
una corriente de compuerta mínima para 
disparar al triac. Los otros tres modos de 
funcionamiento necesitan corrientes de 
disparo de compuerta ligeramente supe- 
riores. En los triacs RCA, el régimen de 
máxima corriente de disparo que aparece 
en los datos técnicos es el mayor valor de 
corriente de compuerta que se necesita 
para disparar al dispositivo seleccionado 
en cualquier modo de funcionamiento. 


Análisis de energía potencial 


La acción biestable de los tiristores se 
explica mediante el análisis de las condi- 


ciones de energía potencial existentes en 
la estructura de un RCS en cada transi- 
ción de la conmutación. Este análisis está 
| directamente relacionado con cualquiera 
de los cuadrantes de funcionamiento de 
un triac porque, como ya se mencionó, 
este dispositivo es equivalente en esencia 
a dos RCS en conexión paralela inversa. 
Las interacciones entre electrones y 
lagunas, que permiten las transiciones de 
una conmutación a otra en las estructuras 
semiconductoras p-n-p-n, se representan 
gráficamente con los diagramas de energía 
potencial que aparecen en las Figs. 217, 
218 y 219, Estos diagramas muestran las 

| tenciales de las lagunas y los 
—Hunción de la distancia que 













190 


hay a través del cristal. La dirección 
ascendente indica mayores niveles de 
energía de los electrones y la dirección 
descendente indica mayores niveles de 
energía de las lagunas. Los puntos de los 
diagramas representan electrones libres y 
los círculos representan lagunas libres. 
Estados de energía básicos — Los 
electrones pueden ocupar en un sólido 
sólamente niveles de energía determina- 
dos o estados electrónicos. Cada estado 
existente es ocupado nada más que por 
un electrón. El nivel de energía de Fermi 


Er es la línea divisoria por encima de la 


cual los estados electrónicos existentes 
están vacíos y por debajo de la cual la 
mayoría de los estados están llenos. La 
conducción en un sólido se produce sólo 
por el movimiento de portadores de carga 
libres; es decir, electrones libres o lagunas 
libres. Un electrón libre es un electrón 
que está a un nivel de energía para el cual 
la mayoría de los estados existentes están 
vacíos, mientras que una laguna libre es 
un estado vacío a un nivel de energía para 
el cual los estados existentes están llenos. 
Por lo tanto, los electrones libres existen 
sólamente en niveles de energía superiores 
a Er, y las lagunas existen sólamente en 


niveles inferiores a Ep. Debido a que los 


electrones y lagunas tienden a buscar los 
niveles de energía mínimos existentes, 
ambos se mueven hacia Er, que es el nivel 
de energía cero para los dos tipos de 
portadores de carga. En los diagramas de 
pico de potencial, los electrones siempre 
tienden a “caer” y las lagunas siempre 
tienden a “subir”. Si los portadores de 
carga no fueran afectados por influencias 
externas, todos los electrones y lagunas 
libres lHegarían finalmente al nivel de 
Fermi y desaparecerían. Sin embargo, se 
mantiene una distribución de electrones 
libres por encima de Er a causa de la 
energía térmica de la red cristalina que 


agita constantemente los electrones lle. 


vándolos a niveles de energía distintos de 
Cero, 

En las regiones de los contactos metáli- 
,¿cOs, existe una distribución continua de 
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los estados electrónicos en torno del nivel 
de energía de Fermi, de manera que las 


lagunas y electrones libres existen simul- 


táneamente unos junto a los otros. En las 
regiones semiconductoras, hay una banda 
de energía, llamada región de energía 
prohibida, en la cual no existen estados 
electrónicos. Cuando un portador libre 
trata de ir de metal a metal cruzando el 
semiconductor, encuentra que puede mo- 
verse libremente a través del metal pero 
cuando llega al semiconductor se enfrenta 
con un obstáculo: la región de energía 
prohibida, por la cual debe subir o bajar 
según sea un electrón libre o una laguna 
libre. El portador debe obtener suficiente 
energía para que se aleje del nivel de 
Fermi en la medida necesaria para subir o 
bajar por la región de energía prohibida. 
Si no existe energía suficiente, en forma 
de agitación térmica o de tensión apli- 
cada, el portador vuelve a su lugar de 
origen. 

En el cristal de silicio, la región prohi- 
bida es lo suficientemente ancha para 
que, a temperaturas comunes, no haya 
suficiente energía térmica para distribuir 
los portadores por debajo y por encima 
de la banda. Si el nivel de energía de 
Fermi está cerca de la parte superior de la 
banda, la energía térmica es suficiente 
para elevar los electrones hasta estados 
situados en la parte superior de la región 
prohibida, pero no es suficiente para 
llevar a las lagunas a estados por debajo 
de esta región. Como resultado de esto, el 
material contiene numerosos electrones 
libres pero muy pocas lagunas libres y se 
lo denomina semiconductor tipo n por- 
que contiene principalmente portadores 
de carga negativa. 

En forma similar, se produce una 
región tipo p en el semicoriductor, que 
contiene principalmente portadores de 
carga positiva, cuando el nivel de Fermi 
está cerca de la parte inferior de la banda 
prohibida, Para esta condición, la energía 
térmica es suficiente para excitar las 
lagunas hacia estados situados por debajo 
de la banda, pero no es suficiente para 
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excitar los electrones a estados por enci- METAL METAL 
e ¿ (CONTACTO (CONTACTO 
ma de esa banda. La posición del nivel de DECATODO) METAL (CONTACTO DE ANODO) 


DE COMPUERTA) 





Fermi en la región prohibida está determi- 
nada por la concentración de portadores. 
Esta concentración, a su vez, está deter- 
minada por la concentración de impure- 


zas y de portadores inyectados. Aaa da 


E (a) DIAFRAGMA DE JUNTURAS 
En las superficies de contacto entre el 


metal y el semiconductor, la concentra-  EstTaDos DE Los ELECTRONES 

ción de impurezas es muy alta. En esas a | | 
superficies, la concentración de porta- y o 
dores no puede cambiarse significativa- | 
mente mediante la inyección de portado- An 
res, por lo cual la posición del nivel de “9749050 Los ELECTRONES REINO 
Fermi en la región prohibida queda fijada (b) CONDICION DE EQUILIBRIO 
firmemente. En las regiones interiores del 
semiconductor y cerca de las junturas, la W 
concentración de impurezas es relativa- 7 
mente baja, de manera que la concentra- 
ción de portadores totales y, por lo tanto, 
la posición del nivel de Fermi en la región (c) CAMBIO EN LA CONFIGURACION DEL POTENCIAL 
prohibida, puede cambiarse inyectando AL APLICAR POLARIZACIÓN DIRESTA 
portadores desde las regiones circundan- 
tes. Estos factores hacen que la región de 
energía prohibida parezca flexible dentro 
del cuerpo del semiconductor pero rígida 
en los contactos entre metal y semicon- 
ductor. Esta rigidez de la pendiente de 
potencial en los contactos impide que los 
electrones del metal entren en el semicon- 
ductor tipo p, pero permite que las lagu- 
nas circulen libremente entre el metal y la 
región tipo p; en forma similar, los elec- 






REGION DE ENERGIA 
PROHIBIDA 





REGION DE ENERGIA 
PROHIBIDA 





(d) ESTADO DE BLOQUEO DIRECTO 


(d) 


trones pueden circular libremente entre el z0 
metal y la región tipo n pero las lagunas E 1 
no pueden cruzar la superficie de contac- ús , 
to entre el metal y el semiconductor Lo) 
tipo 1. e add. 
Estado de bloqueo directo — La se- =E c) 
cuencia de diagramas de la Fig. 217 ilus- Ex ps 
tra la transición del tiristor desde el 0) 
estado de equilibrio (polarización cero) HEMbS == 
hasta el estado de bloqueo directo. En la 
condición de equilibrio, la concentración  BURANTELA TRANSICION DE LA CONDICIÓN DE 


EQUILIBRIO AL ESTADO DE BLOQUEO DIRECTO. 
de portadores de carga (electrones y , AA 


lagunas) está determinada principalmente — Figura 217, Diagramas de pico de poten: 
por las concentraciones de impurezas. En - ¿[Ml o Aa Dia pas ge la transielón dal 
| esta condición, representada por el diagra- di ón de bio 


A 
n ueo directo (la energía de los 
ma de pico de potencial de la Fig, 217(b), alos de ae durorta hacia qee Je 


sz 
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hay aproximadamente un portador libre 
por cada átomo de impureza. 

Cuando el lado del cátodo del tiristor 
está polarizado negativamente con respec- 
to al lado del ánodo, la energía potencial 
de los electrones aumenta en la región del 
cátodo y la de las lagunas aumentan en la 
región del ánodo. A causa de la diferencia 
en el nivel de energía existente entre el 
cátodo y el ánodo, la forma de la región 
de energía prohibida se modifica en la 
sección menos contaminada (es decir, la 
base tipo n), aumentando la altura de la 
pendiente de potencial de la juntura 
central. Como se muestra en la Fig. 217 
(c), todo electrón que existe en esta 
región *“cae”” por la pendiente resultante y 
toda laguna “sube” hacia la parte superior 
de la pendiente. De esta manera, se 
eliminan todos los portadores de carga 
libres y la pendiente se convierte en una 
región de deserción, Fig. 217(d). 

El movimiento de portadores de carga 
al aumentar la tensión directa produce 
una corriente de carga, o de desplaza- 
miento, similar a la corriente (i= Cdv/dt) 
que carga un capacitor. Esta corriente de 
desplazamiento cesa cuando la tensión 
directa llega a un valor constante porque 
no hay portadores adicionales que se 
muevan en el campo. Aunque existen 
numerosos electrones en el lado del cáto- 
do del tiristor y numerosas lagunas en el 
lado del ánodo, estos portadores no pue- 
den entrar en la región de deserción 
porque no tienen suficiente energía para 
“ascender” los picos de potencial de 0,8 a 
1,0 volt en las junturas J, y Jz. 

En la Fig. 217(e) aparecen las formas 
de onda de corriente y tensión durante la 
transición del estado de equilibrio al de 
bloqueo directo. 


Estado de conducción directa — La 
transición en un tiristor desde el estado 
de bloqueo directo al de conducción 
directa se ilustra mediante los diagramas 
de picos de potencial de la Fig. 218, 
Cuando un tiristor está en el estado de 
bloqueo directo, Fig. 218(b), la aplica 
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ción de polarización positiva a la com- 
puerta hace que la energía potencial de 
los electrones de esta región se reduzca, 
de manera que la altura del pico de 
potencial en la juntura J, disminuye, 
Fig. 30(c). Una polarización positiva de 
compuerta de 0,8 a 1,0 volt reduce la 
barrera de J, lo suficiente para que los 
electrones del emisor tipo n puedan atra- 
vesar la base tipo p e ingresar en la región 
de deserción. El campo eléctrico los hace 
atravesar entonces esta región, Fig. 
218(c) . 

Los electrones se acumulan en el “po- 
zo” que hay en el fondo de la región de 
deserción hasta que su carga negativa 
combinada aumenta la energía potencial 
de los electrones lo suficiente para hacer 
desaparecer la pendiente de potencial en 
la juntura J3. Las lagunas se mueven 
entonces desde el emisor tipo n, cruzan la 
base tipon e ingresan en la región de 
deserción. Estas lagunas “ascienden” in- 
mediatamente por la pendiente de poten- 
cial en J,, Fig. 218(d). 


El mayor suministro de lagunas a la 
base tipo p hace decrecer aun más la 
pendiente de potencial en J,, de manera 
que el emisor tipo n puede inyectar un 
número aun mayor de electrones en la 
capa de deserción. Esta acción, a su vez, 
aumenta la inyección de lagunas desde el 
emisor tipo p. Como resultado de estos 
efectos regenerativos, la corriente que 
atraviesa el tiristor aumenta rápidamente 
y la región de deserción desciende para 
completar la transición al estado de con- 
ducción directa, como se muestra en la 
Fig. 21 alos. En este estado, las concentra: 
ciones de lagunas y electrones experimen- 
tan un gran aumento con respecto a las 
concentraciones de equilibrio, El tiristor 
puede mantenerse en el estado de conduc- 
ción directo mediante una caída de ten- 
sión directa de aproximadamente 1 volt 
entre el ánodo y el cátodo, quedando 
limitada la corriente del tiristor sólo por 
la impedancia del circuito externo, Lis 
formas de onda de corriente y tensión 


193 


durante la transición desde el bloqueo 
directo al estado de conducción directa 
aparecen en la Fig. 218(f£). 


Apagado — La transición que Ocurre 
en el tiristor desde el estado de conduc- 
ción directa al estado de bloqueo directo 
está ilustrada en la Fig. 219. Esta transl- 
ción se efectúa mediante una reducción 
momentánea a cero de la corriente de 
ánodo o por una inversión momentánea 
de la tensión ánodo-cátodo. 

En el estado de conducción, se inyec- 
tan en las regiones tipo n y p concentrá- 


ciones de portadores que exceden con 


creces el nivel de equilibrio. Estos porta: 


tiempo finito después que la corriente: 
ánodo se reduce a cero. Si se vuelve | 
aplicar polarización directa antes que 
desaparezcan estos portadores exceden: 
tes, el dispositivo, simplemente, vuelve al 
estado de conducción y no pasa a la 
condición de bloqueo. Después que han 
desaparecido los portadores excedentes y 
el dispositivo ha retornado al equilibrio 
se vuelven a formar los picos de potencial 
y el dispositivo puede retornar al estado 
de bloqueo directo, Fig. 219. 

Los portadores excedentes se eliminan 
reduciendo la corriente de ánodo a cero 
hasta que estos portadores se recombinan 
o salen de la región de deserción. Huta 
extracción corresponde a una transición 
directa desde las condiciones de la Fig. 
219%(c) a las de la Fig. 21%g). El pico 
potencial en la juntura J, se vuelve 4 
formar en primer término porque está en 
la región más contaminada del dispositl- 
vo, pero los picos en J, y Ja también 0 
vuelven a formar a medida que desaparo: 
cen los portadores excedentes durante la 
condición de corriente anódica coro, 

En los ROS, los portadores excedentes 
pueden extraerse más rápidamente invir 
tiendo momentáneamente la tensión on- 
tre ánodo y cátodo, Esta transición No 
muestra en las Figs, 219(d) a 2190), A 
medida qe aumenta la tensión inver, 
los portadores yo alejan del dispositivo en 


dores excedentes permanecen oriente de 
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dirección opuesta a la que fueron inyecta- 
dos, de manera que se produce una 
considerable corriente inversa. 

La eliminación de portadores se ve 
facilitada cuando comienza a formarse un 
pico de potencial y una región de deser- 
ción en la juntura Jz3, Fig. 219(d). A 
medida que se reduce el resto de los 
portadores excedentes, la corriente inver- 
sa disminuye y la tensión inversa aumen- 
ta. En la etapa que aparece en la Fig. 
219(€e), la región de deserción inversa ha 
aumentado pero la región de base tipo n 
que no ha sufrido deserción todavía 
contiene algunos portadores excedentes 
que impiden la nueva formación del pico 
de potencial en J, y que continúan 
circulando hacia afuera como corriente 
inversa. En la etapa ilustrada en la Fig. 
219(f), todos los portadores excedentes 
han sido eliminados y el dispositivo ha 
llegado a su condición de bloqueo inverso 
de estado constante. En la Fig. 219(g), la 
polarización inversa se ha eliminado, to- 
das las regiones vuelven a las concentra- 
ciones de portadores del estado de equili- 
brio con polarización cero y el dispositivo 
está en condiciones de volver al estado de 
bloqueo inverso. 

Las formas de onda de corriente y 
tensión correspondientes a las distintas 
condiciones descriptas en las Figs. 217, 
218 y 219 han sido representadas en la 
ig. 220. 


Curvas características 
de tensión-corriente 


Las principales curvas características 
de tensión-corriente de los RCS y triacs 
indican que estos dispositivos son ideales 
para la conmutación de potencia. Cuando 
la tensión existente a través de los termi- 
nales principales de cualquiera de los dos 
tipos de tiristores está por debajo del 
punto de ruptura, la corriente que atravie- 


sa el dispositivo es extremadamente pe- 


queña y el tiristor es efectivamente un 
interruptor abierto. Cuando” la tensión 
entre los terminales principales aumenta 
hasta un valor superior al punto de 
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Figs. 217, 218 y 219. 


ruptura, el tiristor pasa a su estado de alta 
conducción y es efectivamente un inte- 
rruptor cerrado. El tiristor permanece en 
el estado sí hasta que la corriente que 
pasa por los terminales principales dismi- 
nuye por debajo de un valor denominado 
corriente de sostén. Cuando la tensión de 
la fuente del circuito de los terminales 
principales no puede soportar una co- 
rriente igual a la corriente de sostén, el 
tiristor vuelve al estado de alta impedan- 
cia (estado no). 

Curva característica del RCS — La 
Fig. 221 muestra la curva característica 
principal de tensión-corriente de un RC$S. 
Esta curva indica que el funcionamiento 
de un RCS en condiciones de polarización 
inversa (ánodo negativo con respecto a 
cátodo) es muy similar a la de los 
rectificadores de silicio u otros diodos de 
estado sólido polarizados inversamente. 
En este modo de polarización, El RCS 
exhibe una impedancia interna muy alta y 
a través de la estructura p-n-p-n sólo 
puede circular una pequeña cantidad de 
corriente inversa, llamada corriente de 


bloqueo inverso. Esta corriente es muy 
reducida hasta que la tensión inversa 





exceda la tensión de ruptura inversa, pero 
más allá de este punto la corriente inversa 
aumenta rápidamente. El valor de la 
tensión de ruptura inversa varía de acuer- 
do con los diferentes tipos de RCS. 


Durante el funcionamiento con polari- 
zación directa (ánodo positivo con respec- 
to a cátodo), la estructura p-n-p-n del 
RCS es eléctricamente biestable y puede 
mostrar o impedancia muy alta (bloqueo 
directo o estado no) o una impedancia 
muy baja (conducción directa o estado 
SI). En el estado de bloqueo directo, 
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circula a través del RCS una pequeña 
| corriente directa, llamada corriente direc- 
| ta de estado SI. El valor absoluto de esta 
| corriente es aproximadamente el mismo 
| que el de la corriente de bloqueo inverso 
| que circula en condiciones de polariza- 
ción inversa. Cuando aumenta la polari- 
| zación directa, se llega a un nivel de 
| tensión en el cual la corriente directa 
| aumenta rápidamente y el RCS pasa al 
| estado SI. Este valor de tensión se deno- 
| mina tensión de ruptura directa. 
| Cuando la tensión directa excede el 
valor de ruptura, la caída de tensión a 
| través del RCS disminuye abruptamente 
| hasta un valor muy bajo, conocido como 
| tensión directa de estado SI. Cuando un 
| RCS está en el estado SI, la corriente 
| directa está limitada principalmente por 
la impedancia del circuito externo. Los 
| aumentos en la corriente directa son 
| acompañados por aumentos leves en la 
tensión directa cuando el RCS está en el 
estado de conducción directa alta. 

Curva característica del triac — Un 
triac exhibe la curva característica de 
tensión-corriente de bloqueo directo y 
conducción directa de una estructura 
p-n-p-n, cualquiera sea el sentido de la 
tensión aplicada, como se muestra en la 
Fig. 222. Esta capacidad de conmutación 
bidireccional se debe a que, como ya se 
mencionó, un triac se compone esencial- 
mente de dos dispositivos p-n-p-n orienta- 
dos en forma opuesta y construídos en el 
mismo cristal. Por consiguiente, el dispo- 
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sitivo funciona básicamente como dos 
RCS conectados en paralelo, pero con el 
ánodo y el cátodo de un RCS conectado 
al cátodo y al ánodo, respectivamente, de 
otro RCS. Como resultado de esto, las 
curvas características de funcionamiento 
del triac en los cuadrantes primero y 
tercero de las curvas de tensión-corriente 
son iguales, con excepción del sentido de 
circulación de la corriente y de la tensión 
aplicada. Las curvas del triac en estos 
cuadrantes son esencialmente idénticas a 
las de un RCS que funciona en el primer 
cuadrante. Sin embargo, en el triac, el 
estado de alta impedancia del tercer 
cuadrante es llamado estado “NO” en 
lugar de estado de bloqueo inverso. Debi- 
do a la construcción simétrica del triac, 
los términos directo e inverso no se 
emplean cuando se hace referencia a este 
dispositivo. 


CONSTRUCCION 


Los detalles constructivos de los tiris- 
tores típicos de RCA han sido representa- 
dos en las Figs. 223 a 226. La Fig. 223 
muestra los detalles de una cápsula TO-5 
de 2 terminales. Esta cápsula compacta 
está proyectada para aquellas aplicaciones 
en las que el espacio de montaje es 
limitado, pudiéndosela fijar a una gran 
variedad de disipadores de.tamaños y 
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formas adecuados para adaptarse al espa- 
cio disponible. (En el capítulo “Encapsu- 
lado, Manipulación y Montaje” se descri- 
bieron varias maneras de colocar los 
disipadores en los tiristores.) Esta cápsula 
se usa con niveles de corriente de hasta 7 
amperes. 

En aplicaciones con corrientes mayo- 
res se utilizan las cápsulas TO-66, TO-3 y 
TO-48, ésta última con ajuste a presión oO 
montaje con perno. En la Fig. 224 apare- 
cen los detalles constructivos internos de 
la cápsula de ajuste a presión. 
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de ajuste a presion para tiristores. 


En la Fig. 225 se muestran los detalles 
constructivos de la pastilla típica de un 
tiristor. La construcción con emisor cot- 
tocircuitado usada por los RCS de RCA 
se reconoce por el electrodo de cátodo 
metálido que está en contacto directo con 
la capa de base tipo p alrededor de”la 
periferia de la pastilla. La compuerta, 
ubicada en el centro de la pastilla, tam- 
bién hace contacto metálico directo con 
la base tipo p, de manera que la porción 
de esta capa situada debajo del emisor 
tipo actúa como camino óhmico para la 
circulación de corriente entre la compuer- 
ta y el cátodo. Como este camino óhmico 
está en paralelo con la juntura de emisor 
tipo n, la corriente toma preferentemente 
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este camino hasta que la caída IR que se 
produce en él llega a la tensión de umbral 
de la juntura, que es aproximadamente 
0,8 volt. Cuando la tensión de compuerta 
supera este valor, la corriente de juntura 
aumenta rápidamente y la inyección de 
electrones por el emisor tipo n llega a un 
nivel suficientemente alto como para en- 
cender el dispositivo. 

Además de proporcionar una corriente 
de compuerta controlada con exactitud, 
la construcción de emisor en cortocircul- 
to también mejora las capacidades del 
dispositivo referentes a alta temperatura y 
dv/dt (máxima rapidez admisible de au- 
mento de la tensión en estado no). La 
capa de deserción de la juntura actúa 
como capacitor de placas paralelas que 
debe cargarse al aplicar tensión de blo- 
queo. En razón de que la corriente de 
carga o desplazamiento (i = Cdv/dt) que 
llega a este capacitor varía proporcional- 
mente con la rapidez de aumento de la 
tensión directa (dv/dt), se puede originar 
una elevada dv/dt cuando circula una 
corriente elevada entre ánodo y cátodo. 
Si esta corriente cruza la juntura del 
emisor tipo n y es del mismo orden de 


magnitud que la corriente de compuerta, 


A 


PA sao] 
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puede disparar al dispositivo llevándolo al 
estado de conducción. Este disparo inde- 
seable se reduce al mínimo mediante la 
construcción con emisor en cortocircuito 
porque el contacto periférico de la base 
tipo p con el electrodo de cátodo propor- 
ciona un camino en paralelo de gran 
superficie por el cual la corriente dv/dt 
puede llegar al electrodo de cátodo sin 
cruzar la juntura del emisor tipo n. 


La compuerta central de la pastilla del 
RCS redunda en un encendido rápido y 
en una di/dt elevada. En un RCS, la 
conducción se inicia en la región de 
cátodo inmediatamente adyacente al con- 
tacto de compuerta, debiéndose propagar 
luego a las regiones más alejadas del 
cátodo. Las pérdidas de conmutación son 
incluídas por la rapidez de propagación 
de la conducción y por la distancia en que 
la conducción debe propagarse desde la 
compuerta. Con una compuerta central, 
todas las regiones del cátodo están muy 
próximas a la región inicialmente conduc- 
tora, de manera que la distancia de 
propagación se reduce significativamente; 
como resultado de ello, las pérdidas de 
conmutación se reducen al mínimo. 


En la Fig. 226 se muestra la construc- 
ción de la pastilla típica de un triac RCA. 
En este dispositivo, el terminal principal 1 
hace contacto óhmico con un emisor 
tipo p y con un emisor tipo n. En forma 
similar, el terminal principal 2 también 
hace contacto óhmico con ambos tipos de 
emisores, pero el emisor tipo p del termi- 
nal principal 2 está ubicado en forma 
opuesta al emisor tipon del terminal 
principal 1 y el emisor tipo n del terminal 
principal 2 está opuesto al emisor tipo p 
del terminal principal 1. El resultado son 
dos conmutadores de cuatro capas coloca- 
dos en paralelo pero orientados en senti- 
dos opuestos dentro de una misma pasti- 
lla de silicio. Este tipo de construcción 
permite al triac bloquear o conducir la 
corriente en cualquier sentido entre la 
terminal principal 1 y la terminal princi- 
pal 2, 
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Figura 226. Corte transversal de una pastilla de 
triac típica. 


El electrodo de compuerta también 
hace contacto con las regiones tipo n y p. 
En consecuencia, el dispositivo puede 
dispararse mediante la aplicación de seña- 
les de compuerta positivas O negativas, 
cualquiera sea la polaridad de la tensión 
existente entre los terminales principales. 
Cuando el triac es disparado por una señal 
de compuerta positiva, se inicia la con- 
ducción —como ocurre en el RCS— me- 
diante la inyección de electrones desde el 
emisor tipo n del terminal principal 1, y 
la región tipo n de compuerta permanece 
pasiva. Esta región se hace activa cuando 


el triac es disparado por una señal de” 


compuerta negativa porque entonces ac- 
túa como el emisor tipo n de un transistor 
n-p-n con base a masa. Los electrones 
inyectados desde esta región entran en la 
base tipo n y polarizan directamente a 
aquel emisor tipo p que está en el extre- 
mo positivo de la tensión existente entre 
los terminales principales. 


Como se ve en las Figs. 225 y 226, el 
cátodo de un RCS y el terminal principal 
1 de un triac están completamente cubier- 
tos por un electrodo metálico relativa: 
mente grueso, Este electrodo proporciona 





pea 
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un camino de baja resistencia para distri- 
-buir la corriente en forma pareja sobre la 
superjicie del cátodo o del terminal prin- 
cipal 1 y sirve como capacitor térmico 
para absorber el calor generado por sobre- 
corrientes transitorias o corrientes de 
sobrecarga elevadas. Las excursiones de la 
temperatura de juntura resultantes de 
tales condiciones se reducen, por lo tanto, 
al mínimo. 


REGIMENES Y 
CARACTERISTICAS LIMITES 


Los tiristores deben funcionar dentro 
de los regímenes máximos especificados 
por el fabricante para asegurar los mejores 
resultados en lo que respecta a comporta- 
miento, duración y confiabilidad. Estos 
regímenes definen los valores límites, 
determinados en base a numerosas prue- 
bas que representan el criterio del fabri- 
cante sobre la capacidad de funciona- 
miento seguro del dispositivo. El fabrican- 
te también especifica varias caracteristicas 
del dispositivo, que son propiedades di- 
rectamente mensurables que definen las 
cualidades y características inherentes del 
tiristor. Algunas de estas características 
son factores importantes para la determi- 
nación de los regímenes máximos y para 
la predicción del comportamiento, dura- 
ción y confiabilidad del tiristor en úna 
determinada aplicación. 


Regímenes de tensión 
en estado NO 

Todas las estructuras de tiristores se 
componen de una región de base, ancha y 
levemente contaminada, colocada entre 
dos regiones más contaminadas con impu- 
rezas de tipo opuesto. Esta región de base 
levemente contaminada soporta la princi- 
pal tensión de bloqueo en ambos senti- 
dos. La elección de los parámetros de 
diseño (ancho y contaminación) para esta 
base tiene fundamental importancia en 
todas las propiedades eléctricas del tiris- 
tor porque las tensiones de bloqueo, 
tensión en estado sí, disipación de poten- 
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cia y velocidades de conmutación provie- 
nen del diseño de esta región. 

La ruptura por tensión es el criterio de 
diseño más importante en un tiristor. El 
encendido iniciado por la tensión puede 
producirse como resultado de la ruptura 
por avalancha o por la perforación por 
tensión. (Una elevación excesivamente 
rápida de la tensión en estado no también 
puede iniciar el encendido del tiristor, 
como se explicará más adelante en la 
sección “Rapidez crítica de aumento de 
la tensión en estado no”.) : 


La ruptura por avalancha se produce 
cuando el campo eléctrico de la región de 
deserción alcanza el campo crítico en el 
cual los portadores que atraviesan el 
campo adquieren suficiente energía entre 
las colisiones como para generar portado- 
res adicionales al producirse las colisiones. 
La tensión de avalancha aumenta cuando 
la contaminación es leve. La Fig. 227(a) 
ilustra la condición de ruptura por avalan- 
cha. 

La Fig. 227(b) muestra un esquema de 
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Figura 227. Condiciones de (a) ruptura por 
avalancha y (b) perforación por tensión. 
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la perforación por tensión. La perforación 
puede ocurrir con una tensión de bloqueo 
excesiva de una polaridad con la cual el 
encendido es posible. La tensión de blo- 
queo hace que la región de deserción se 
difunda en una medida tal que llega a 
abarcar al emisor tipo p. Cuando se pro- 
duce esta difusión, es posible una circula- 
ción libre de lagunas en la región de 
deserción y tiene lugar el encendido. En 
contraste con la ruptura por avalancha, la 
tensión de perforación aumenta con con- 
taminaciones fuertes y anchos de base 
grandes. 

Las diferentes concentraciones de im- 
purezas impuestas por la ruptura por 
tensión y las consideraciones opuestas 
referentes a la perforación sugieren que se 
debe seleccionar una gama óptima de 
anchos de base y de contaminaciones para 
cualquier tensión de diseño específica. La 
Fig. 228 muestra un gráfico de diseño 
básico que puede utilizarse para determi- 
nar esta gama Óptima. En este gráfico, la 
concentración de impurezas aparece sobre 
el eje horizontal y la tensión de ruptura 
en el eje vertical. Las gamas óptimas de 
resistividad del material y de ancho de 





TENSION DE RUPTURA—Vv 


¡013 ¡o!+ 


CONCENTRACION DE IMPUREZAS—ATOMOS/cm? 
RESISTIVIDAD—N—cm (TIPO n) 


Circuitos de Potencia RCA 


base han sido indicadas para diferentes 
valores de perforación. La tensión máxi- 
ma para cualquier gama elegida está limi- 
tada por las consideraciones referentes a 
la avalancha. El gráfico muestra que la 
tensión de ruptura por avalancha aumenta 
al reducirse la concentración de impu- 
rezas, pero la tensión de perforación 
disminuye en estas condiciones. 

El punto importante ilustrado por el 
gráfico es que, para un rango práctico de 
resistividad del material de la base, se 
requiere un ancho de base específico para 
cada clase de tensión. Así pues, un RCS 
pequeño destinado a aplicaciones lógicas 
de menos de 200 volts podría tener un 
ancho de base aceptable de 0,038 mm y 
una resistividad del material del ancho de 
base cercana a los 10 ohms/cm. Un dispo- 
sitivo para 1.000 volts requeriría un 
espesor de base de 0,2 mm o más y una 
resistividad del material 'de la base de 
50 ohms/cm o más. Como un ancho de 
base mayor aumenta la tensión de estado 
sí, la disipación de potencia y la resisten- 
cia térmica y disminuye el régimen de 
sobrecorrientes transitorias y la velocidad 
de conmutación, esta elección es un 
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Figura 228. Gráfico de diseño básico usado para determinar el rango óptimo del ancho y la 
contaminación de la base. 
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factor fundamental y se lo debe optimizar 
para cada clase de tensión, como solución 
de compromiso entre la tensión y las 
demás características. 

Los regímenes de tensión de los tiristo- 
res se dan para el funcionamiento en 
estado constante y transitorio y también 
para las condiciones de bloqueo directo e 
inverso (sólo para los RCS en este último 
caso). En los RCS, las tensiones se consi- 
deran que están en el sentido directo o 
positivo cuando el ánodo es positivo con 
respecto al cátodo. Las tensiones negati- 
vas de los RCS se denominan tensiones de 
bloqueo inverso En los triacs, las tensio- 
nes se consideran positivas cuando el 
terminal principal 2 es positivo con res- 
pecto al terminal principal 1. Alternativa- 
mente, se puede referir a esta condición 
como funcionamiento en el primer cua- 
drante. 

Cuando la tensión aplicada a un tiris- 
tor tiene la polaridad con la cual es 
posible la conmutación al estado Sl, la 
capacidad de bloqueo de tensión del 
dispositivo es sensible a la temperatura. 
La temperatura de juntura máxima de los 
tiristores oscila generalmente entre los 
100%C y los 150%C. La selección de la 
temperatura de funcionamiento máxima 
representa una solución de compromiso 
que asegura que un número suficiente de 
dispositivos proporcionen la capacidad 
requerida de tensión de bloqueo (para la 
cual es deseable una temperatura de 
juntura baja) y que permite el régimen de 
corriente máximo posible (para el cual es 
conveniente una temperatura de juntura 
elevada). Los aumentos de la temperatura 
de juntura superiores a este valor máximo 
reducen la confiabilidad y afectan adver- 
samente las características de conmuta- 
ción de los tiristores. 


Tensión de estado NO — La tensión de 
pico repetitiva de estado NO es el valor 
máximo de tensión en estado NO que el 
tiristor debe bloquear en las condiciones 
establecidas de temperatura y resistencia 
compuerta-cátodo, Si se excede esta ten- 
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sión el tiristor puede pasar al estado SI. El 
proyectista del circuito verificará que no 
se supere este régimen para mantener el 
buen funcionamiento del tiristor. 

El efecto del aumento de temperatura 
se acentúa en los tiristores debido a la 
acción regenerativa de la que depende el 
funcionamiento de estos dispositivos. Las 
corrientes generadas térmicamente tien- 
den a multiplicarse. Si esta corriente de 
bloqueo cruza la juntura compuerta- 
cátodo, su efecto en el tiristor es similar 
al de la corriente de compuerta, tendien- 
do así a reducir la tensión de ruptura 
Vo. Por esta razón, los regímenes de ten- 
sión de estado NO se especifican para la 
máxima temperatura nominal de juntura. 
Se puede utilizar una resistencia deri- 
vadora entre compuerta y cátodo para 
proporcionar un camino a la corriente de 
bloqueo que derive la juntura compuerta- 
cátodo. El uso de esta resistencia deriva- 
dora mejora la capacidad de bloqueo en 
estado NO pero reduce la sensibilidad de 
la compuerta. Por consiguiente, los regí- 
menes de tensión de estado NO general- 
mente se especifican con la compuerta 
abierta para representar las condiciones 
en el peor de los casos. 


En condiciones de relajación de tem- 
peratura O impedancia de compuerta, o 
cuando la capacidad de bloqueo del tiris- 
tor excede el régimen especificado, puede 
suceder que un tiristor bloquee tensiones 
muy superiores al régimen de tensión de 
pico repetitivo de estado NO, Vpnrom. 


Como la aplicación de una tens. 
excesiva a un tiristor puede ser perjudi- 
cial, debe imponerse un límite superior 
absoluto a la tensión aplicada a los 
terminales principales del dispositivo. Es- 
ta tensión se denomina tensión de pi- 
co no repetitiva de estado NO, Vpsom. 
Hay que puntualizar que esta tensión 
tiene un sólo valor, cualquiera sea el 
rango de tensión del tiristor. Este régimen 


-€s una función de la construcción del 


tiristor y de las propiedades de la superfi- 
cie de la pastilla. El régimen de Vpm no 
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debe ser excedido, ni en condiciones 
continuas ni en transitorias. 

La Fig. 229 muestra un circuito simple 
y económico que puede servir para calcu- 
lar las capacidades de tensión de estado 
NO de los tiristores. (El circuito también 


EE 


Figura 229. Circuito de prueba usado para de- 

terminar las capacidades de bloqueo de tensión 

directa e inversa de CC y la corriente de fuga de 
E los tiristores. 





puede usarse para las pruebas de bloqueo 
inverso y fugas de los tiristores.) El 
resistor R, y el capacitor C, se incluyen 
en este circuito para limitar la rapidez de 
aumento de la tensión aplicada al tiristor 
bajo prueba. El resistor Ra limita la 
descarga del capacitor C, a través del 
tiristor en caso de que éste se encienda 
durante la prueba. El resistor R3 propor- 
ciona un camino de descarga para el 
capacitor C,. 

Tensiones inversas (para los RCS) — 
Los regímenes de tensión inversa de los 
RCS sirven como guía para el funciona- 
miento en el tercer cuadrante, o modo de 
bloqueo inverso. 


LIMITES DE 
ARRANQUE EN EL 
CUADRANTE DE 
CONMUTACION 
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La tensión de pico repetitivo V rsom 
es el máximo valor de tensión admitido 
de tensión inversa, incluyendo todas las 
tensiones transitorias repetitivas, que pue- 
de aplicarse al RCS. Como la disipación 
inversa de potencia es pequeña a esta 
tensión, la elevación de la temperatura de 
juntura originada por esta disipación in- 
versa es muy leve y se la tiene en cuenta 
en el régimen del RCS. 

La tensión inversa de pico no repeti- 
tivo Vrsom es el máximo valor admitido 
de cualquier tensión inversa transitoria no 
repetitiva que puede aplicarse al RCS. 
Estas tensiones transitorias no repetitivas 
pueden exceder los regímenes de estado 
constante, aun cuando la disipación de 
potencia instantánea sea considerable. 
Mientras se aplica la tensión transitoria, la 
temperatura de juntura puede aumentar 
pero la eliminación de tensión transitoria 
en un tiempo determinado permite que la 
temperatura de juntura vuelva a su valor 
de estado constante antes de que se 
produzca un embalamiento térmico. 

El circuito de prueba que aparece en la 
Fig. 229 puede usarse para las pruebas de 
tensión inversa de un RCS. 


Temperatura máxima de juntura 


La temperatura máxima de juntura es 
el segundo factor en importancia en el 
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Figura 230. Gráfico de diseño básico usado para seleccionar el régimen máximo de temperatura de 
juntura de un tiristor, 
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diseño de los tiristores. En la determina- 
ción de la temperatura máxima de juntura 
es necesario tener en cuenta varios facto- 
res, como se indica en la Fig. 230. 

En el extremo superior de la escala de 
temperatura, la temperatura máxima ad- 
misible de la juntura está restringida por 
los límites del material, definidos no 
tanto por el silicio sino por los materiales 
periféricos tales como las soldaduras usa- 
das en la pastilla y en la unión de los 
terminales, las resinas de encapsulado y 
los plásticos de la cápsula. Las excursio- 
nes de temperatura en esta área producen 
daños en el material y en la estructura. 

El rango de temperatura límite inme- 
diatamente inferior está determinado por 
el embalamiento térmico de la juntura de 
bloqueo inverso de los RCS. Este embala- 
miento es el mecanismo familiar en el 
cual las pérdidas de bloqueo inverso 
generadas en la juntura aumentan con la 
temperatura de juntura más rápidamente 
que la capacidad de disipación del disipa- 
dor. La Fig. 231 ilustra las condiciones de 
embalamiento térmico para dos situacio- 
nes comunes. 

Las curvas indican que cierto nivel de 
disipación de potencia está asociado a la 
conducción en el estado sí y que la 
disipación de la potencia de bloqueo de 
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un dispositivo aumenta con la tempera: 
tura de: juntura. Se ha supuesto que las 
propiedades térmicas del disipador son 
tales que la temperatura de juntura au- 
menta con la disipación a razón de 10%C 
por watt. Un dispositivo que funciona en 
esta condición, se comporta de modo 
estable como sistema térmico en el punto 
A con cierta elevación de temperatura. Si 
el tamaño del disipador disminuye o se 
restringe la circulación de aire de alguna 
manera, aumenta la rapidez de incremen:- 
to de la temperatura de juntura, Se 
requiere entonces una nueva pendiente 
para representar la curva del disipador. 
Esta situación está ilustrada por la pen- 
diente de 20”C por watt, Fig. 231(a). 
Para esta condición, el punto de funciona- 
miento de la combinación dispositivo- 
disipador cambia de A a B. Este punto es 
inestable para el sistema térmico; se pro- 
duce embalamiento térmico y la tempera- 
tura del dispositivo aumenta incontrola- 
blemente, llegando al nivel en que co- 
mienza la degradación del material. 

La Fig. 230(b) ilustra otra situación en 
la cual el sistema térmico funciona inicial- 
mente de manera estable en el punto A. 
Pero si la temperatura aumenta, el mismo 
disipador funciona a lo largo de una 
nueva curva de disipación. El punto de 
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funcionamiento del sistema térmico sale 
del punto B y sigue más allá. Aquí 
también, debido al rápido aumento de la 
temperatura del dispositivo, se llega a las 
temperaturas límites en que comienza la 
degradación de los materiales. 


El rango mínimo de los límites de 
temperatura del tiristor, Fig. 230, está 
definido por la sensibilidad a la tempera- 
tura de la capacidad de bloqueo en un 
cuadrante de conmutación. En la prácti- 
ca, diferentes dispositivos de una familia 
de diseño exhiben un rango de sensibili- 
dad a la temperatura. Con temperaturas 
superiores a los 200”C, muy pocos tiristo- 
res mantienen su capacidad de bloqueo. 
La sensibilidad a la temperatura se au- 
menta en gran medida disminuyendo la 
sensibilidad de la compuerta o cortocir- 
cuitando el emisor. 


Debe hacerse notar que el encendido 
inducido por la temperatura no es, en sí 
mismo, perjudicial porque se origina en la 
generación excesiva de pares laguna-elec- 
trón que polarizan en sentido directo el 
emisor de cátodo en forma muy similar a 
una señal de compuerta. Los problemas 
del dispositivo provenientes del encendi- 
do por sobretemperatura surgen cuando 
la señal de “gatillado” es de magnitud 
demasiado baja para la rapidez de aumen- 
to de la corriente de carga (di/dt) requeri- 
da. El encendido inducido por la tempera- 
tura es generalmente un problema de 
aplicación porque se pierde el control de 
la carga. Para un determinado rango de 
capacidad de bloqueo se selecciona un 
régimen de temperatura de juntura para 
obtener la cantidad adecuada de dispositi- 
vos con los regímenes de tensión requeri- 
dos. Los regímenes de temperatura de 
juntura de los tiristores se han selecciona- 
do, generalmente, entre 100 y 125*C. 


Es necesario asegurar que sean también 
adecuados otros parámetros del disposi- 
tivo que son sensibles a la temperatura, 
tales como la capacidad de conmutación 
en los triacs, el tiempo de apagado en los 
RCS de conmutación rápida y los regíme- 
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nes de dv/dt estática en todos los tiristo- 
res. 
Regímenes de corriente 
de estado Sl 


Los regímenes de corriente de los 
tiristores definen los valores máximos 
para corrientes normales o repetitivas. 
Estos regímenes máximo son determina- 
dos en base al régimen de temperatura de 
juntura máxima, la resistencia térmica 
entre juntura y carcaza, la disipación de 
potencia interna resultante de la circula- 
ción de corriente a través del tiristor y la 
temperatura ambiente. El efecto de estos 
factores en la determinación de los regí- 
menes de corrientes ha sido ilustrado por 
el siguiente ejemplo. 

La Fig. 232 muestra las curvas de la 
disipación máxima promedio de potencia 
directa para un RCS RCA-2N3873 en 

9 FORMA DE ONDA DE 


CORRIENTE = SINUSOIDAL. 
CARGA = is o PA IVA 


A 
91180 


ANGULO DE 
CONDUCCION —----4-- 


ts DE 5 ) 


a 
Oo 







p 
O 


CONDUCCION * 


ol 
o 
Í 


MAXIMA DISIPACION DE POTENCIA DIRECTA PROMEDIO — W 


le) 5 10 5 20 25 30 35 
CORRIENTE DIRECTA PROMEDIO — A 


Figura 232. Grafico del régimen de ii 
de potencia del RCS RCA-2N 38 73. 
función de la corriente directa promedio 
en funcionamiento con CC y para diferen- 
tes ángulos de conducción. Para el 
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¿N3873, la resistencia térmica entre jun: 
tura y carcaza 030 es 0,92%C por watt y 
la temperatura de juntura de funciona- 
miento máxima Ty es 100*C, Si se supone 
que la temperatura de carcaza máxima 
Tc (max) es de 65%C, la disipación máxi- 
ma promedio de potencia directa se deter- 
mina así: 


_ Ti(máx) — T C(máx) 
Oc 


_ (100 65)*C 
0,922 watts (243) 


. PROM(max) 


= 38 watts 


El régimen de corriente directa máxima 
promedio para las condiciones específicas 
se determina con las curvas de regímenes 
de la Fig. 232. Por ejemplo, suponiendo 
un ángulo de conducción de 180”, el 
régimen de corriente directa promedio 
para una disipación máxima de 38 watts 
resulta ser de 22 amperes. 

Estos cálculos suponen que la tempera- 
tura es uniforme a través de toda la 
pastilla y la carcaza. Sin embargo, la 
temperatura de juntura aumenta y dismi- 
nuye en condiciones de cargas transitorias 
y corrientes periódicas, según la potencia 
instantánea disipada dentro del tiristor. El 
régimen de corriente debe tener en cuenta 
estas variaciones. | 

Los regímenes de corriente de estado 
SI de un tiristor indican los valores máxi- 
mos de corriente promedio, eficaz y de 
pico (sobrecorriente) que puede circular a 
través de los terminales principales, en las 
condiciones establecidas, cuando el tiris- 
tor está en el estado SI. En los tiristores 
montados en disipadores térmicos, estos 
regímenes máximos están basados en la 
temperatura de la carcaza; en los tiristores 
montados en terminales, los regímenes 
están basados en la temperatura ambien- 
te, 

Regímenes de estado constante — El 
ejemplo para mostrar el efecto de los 


diferentes factores en los regímenes de 
corriente máximos indicaba que estos 
regímenes están determinados en base a la 
disipación de potencia interna, la resisten- 
cia térmica entre juntura y carcaza y la 
diferencia entre la temperatura de juntura 
máxima de funcionamiento y la tempera- 
tura máxima de carcaza. Como la tempe- 
ratura de juntura máxima de funciona- 
miento es fija, el régimen de corriente 
máximo de estado SI puede estar dado 
por curvas que relacionan la corriente con 
la temperatura de carcaza. La corriente 
máxima admisible se aproxima a cero a 
medida que la temperatura de carcaza se 
aproxima a la temperatura de juntura 
máxima de funcionamiento porque esta 
corriente es directamente proporcional al 
cociente entre la diferencia entre tempe- 
raturas de carcaza y juntura, y la resisten- 
cia térmica entre juntura y carcaza. 


Los regímenes básicos de los tiristores 
definen las condiciones límites para un 
gráfico de regímenes básicos de corrien- 
te-temperatura de carcaza, como el que 
aparece en la Fig. 233. Los diferentes 
límites para un determinado régimen de 
diseño están indicados por las curvas 1 a 
5. El primer punto es la elección del 
régimen de temperatura de juntura, como 
ya se describió, para asegurar una canti- 
dad adecuada de dispositivos con regíme- 
nes de tensión útiles. Esta primera elec- 
ción fija el límite superior del gráfico de 
regímenes. Existe un nivel práctico de 
temperatura ambiente, representado por 
la curva 2, que debe ser tenido en cuenta 
en el diseño del equipo. Asimismo, en el 
diseño del equipo puede existir cierta 
diferencia entre la temperatura ambiente 
y la temperatura de carcaza. Estas consi- 
deraciones fijan los dos límites inferiores: 
curvas 2 y 3. Los terminales fijados a la 
parte superior del tiristor, es decir, al 
cátodo del RCS o al terminal principal 1 
del triac, no están conectados térmica- 
mente al disipador del sistema térmico 
que mantiene la temperatura de carcaza. 
El límite térmico de estos terminales fija 
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Figura 233. Gráfico básico del régimen de corriente y temperatura de carcaza de los tiristores. 


un límite superior de corriente eficaz para 
la cápsula, como lo indica la curva 4. 


La temperatura de cápsula del tiristor 
se reduce desde el punto 1 a medida que 
la corriente aumenta para mantener una 
temperatura de juntura constante. La 
pendiente de la curva de reducción 5 es 
proporcional a la disipación de estado SÍ 
y a la resistencia térmica entre juntura y 
carvaza. Estos dos valores son inversamen- 
te proporcionales al área de la pastilla. El 
dispositivo definido por la curva de reduc- 
ción 5 debería tener el límite máximo de 
su régimen de corriente en el punto Á 
para disipadores prácticos y condiciones 
ambientales. | 


Un dispositivo definido por la curva 6 
debe tener una pastilla de superficie 
mayor, una cápsula de menor resistencia 
térmica o un ancho de base menor que un 
dispositivo definido por la curva 5. Este 
dispositivo particular tiene la misma capa- 
cidad de corriente eficaz máxima de los 
materiales de los terminales. 

El régimen de corriente máxima pro- 


y y li 0 


medio de estado SI se especifica general- 
mente para una corriente de media onda 
sinusoidal a una frecuencia particular. La 
Fig. 234 muestra las curvas de la corriente 
máxima promedio admisible de estado Sl 
Irirom) del RCS RCA 2N3873 en 
función de la temperatura de carcaza. 
Debido a que las corrientes de pico y 
eficaz pueden ser altas con ángulos de 
conducción pequeños, las curvas de la 
Fig. 234 también muestran las corrientes 
máximas promedio admisibles en función 
del ángulo de conducción. La temperatu- 
ra de juntura máxima de funcionamiento 
del 2N3873 es 100%C. Las curvas de 
regímenes indican, para una determinada 
temperatura de carcaza, la máxima co- 
rriente promedio de estado SI para la cual 
la temperatura promedio de la pastilla no 
excederá el valor máximo admisible. Las 
curvas de regímenes pueden utilizarse 
sólo para cargas resistivas o inductivas. 
Cuando se utilizan cargas capacitivas, las 
corrientes producidas por la carga o des: 
carga del capacitor a través del tiristor 
pueden ser excesivamente altas, siendo 
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Figura 234. Gráfico del régimen de corriente 
del RCS RCA-2N 3873. 

necesaria una resistencia en serie con el 

capacitor para limitar la corriente al 

régimen del tiristor. 

La relación entre los valores eficaces y 
promedio de una forma de onda sinusoi- 
dal de la corriente que pasa por un RCS 
es 1,57. Por lo tanto, el régimen de 
corriente máxima promedio de estado SI 
Ir(pRoM) puede convertirse fácilmente 
en el régimen de corriente eficaz máxima 
de estado SI Ir(Eric). Por ejemplo, 
como puede determinarse con la Fig. 234, 
la corriente máxima promedio de estado 
SI del 2N3873 es 22 amperes para un 
ángulo de conducción de 180% y una 
temperatura máxima de carcaza de 65”C. 
Para estas mismas condiciones, el régimen 
de corriente eficaz se determina en la 
siguiente forma: 


Im(ric) =Irerom)X 1,57 
Xx "22 amperes X 1,57 
= 35 amperes 


La curva de trazos de la Fig. 234 muestra 
el régimen de corriente eficaz del 2N3873 
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en función de la temperatura de carcaza 
para un ángulo de conducción de 180 
grados. 

El régimen de corriente de estado SI 
de un triac está dado sólo en valores 
eficaces porque estos dispositivos condu- 
cen normalmente corriente alterna. La 
Fig. 235 ilustra la curva de régimen de 
corriente eficaz de estado SI de un triac 
típico en función de la temperatura de 
carcaza. Como ocurre con el RCS, la 
curva del triac está reducida a corriente 
cero cuando la temperatura de carcaza se 
eleva a la temperatura de juntura máxima 
de funcionamiento. Los regímenes de 
corriente del triac están dados para la 
conducción de onda completa con cargas 
resistivas O inductivas. Se deben tomar 
precauciones para limitar la corriente de 
pico a niveles tolerables cuando se usan 
cargas capacitivas. 
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Figura 235. Curva del régimen de corriente de 
un triac RCA tipico. 


Regímenes de sobrecorriente transito- 
ria — El régimen de sobrecorriente tran- 
sitoria de estado SI, Irsm, indica el valor 
de pico máximo de un pulso de corriente 
de corta duración que puede circular a 
través de un tiristor durante un ciclo de 
estado SI, en las condiciones establecidas. 
Este régimen es aplicable para cualquier 
condición de carga de régimen. Durante el 
funcionamiento normal y la temperatura 
de juntura de un tiristor puede elevarse 
hasta el valor máximo admisible; si la 
sobrecorriente transitoria se produce en 
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ese momento, se excede el límite máxi- 
mo. Por esta razón, un tiristor no bloquea 
la tensión de estado NO inmediatamente 
después de la aparición de una sobreco- 
rriente transitoria. Se debe dejar transcu- 
rrir el tiempo suficiente para permitir que 
la temperatura de juntura vuelva al valor 
de funcionamiento normal antes de devol- 
ver al tiristor el control de la compuerta. 
La Fig. 236 muestra una curva de régimen 
de sobrecorriente transitoria para el RCS 
2N 3873, Esta curva muestra los valores 
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Figura 236. Curva del régimen de sobrecorrien- 
te transitoria del RCS RCA-2N 3873. 
pico de la corriente directa (estado SI) de 
media onda sinusoidal en función de la 
duración de la sobrecarga medida en 
ciclos de la corriente de 60 Hz. La Fig. 
237 representa las curvas del régimen de 
sobrecorriente de un triac típico. En los 
triacs, la curva de regímenes muestra los 
valores de pico para una corriente de 
ALIMENTACION = 60 Hz, 
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Figura 237, Gráfico del régimen de sobreco- 
rriente transitoria de un triac típico. 
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onda completa sinusoidal en función del 
número de ciclos de duración de la 
sobrecarga. Las curvas de sobrecorrientes 
de ciclos múltiples constituyen la base de 
la selección de los disyuntores y fusibles 
utilizados para impedir daños al tiristor 
en caso de cortocircuito accidental del 
dispositivo. Es necesario limitar el núme- 
ro de sobrecorrientes transitorias permiti- 
das durante la vida útil del tiristor para 
evitar la degradación del dispositivo. 


Corrientes de retención 
y enganche 


Después que un tiristor ha pasado a la 
condición de estado SI, se requiere cierto 
valor mínimo de corriente anódica para 
mantener al dispositivo en este estado de 
baja impedancia. Si la corriente de ánodo 
disminuye por debajo de este valor crítico 
de corriente de sostén, el tiristor no 
puede mantener la regeneración y pasa al 
estado NO o de alta impedancia. Como la 
corriente de retención (lw) es sensible a 
las variaciones de temperatura (aumenta a 
medida que disminuye la temperatura), 
este régimen se especifica a temperatura 
ambiente y con la compuerta abierta. 

La corriente de enganche de un tiristor 
es aquel valor de corriente anódica, leve- 
mente superior a la corriente de reten- 
ción, que es la cantidad mínima requerida 
para mantener la conducción inmediata- 
mente después de que el tiristor ha 
pasado del estado NO al estado SI y la 
señal de compuerta ha desaparecido. Una 
vez alcanzada la corriente de enganche 
(IL), el tiristor permanece en el estado SI, 
o de baja impedancia, hasta que su 
corriente anódica disminuye por debajo 
del valor de corriente de retención. El 
régimen de corriente de enganche es una 
consideración importante cuando un tiris- 
tor va a usarse con una carga inductiva 
porque la inductancia limita la velocidad 
de aumento de la corriente de ánodo. Es 
necesario tomar precauciones para asegu- 
rar que, en las condiciones de gatillado 
con pulsos, esté presente la señal de 
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compuerta hasta que la corriente de 
ánodo se eleva al valor de enganche, para 
asegurar el encendido completo del ti- 
ristor. 

La Fig. 238 muestra la corriente de 
enganche IL en función de la corriente de 
disparo de compuerta Igr para cada 
modo de funcionamiento del tiristor. En 
los modos I', HI” y IN, el valor de 


Figura 238. Corriente de enganche en función 
de la corriente de compuerta para cada modo 
de disparo de un triac. 


corriente de enganche permanece relativa- 
mente constante con las variaciones de la 
corriente de compuerta. Sin embargo, en 
el modo I'”, se requieren mayores valores 
de corriente de enganche cuando aumenta 
la magnitud de la corriente de compuerta 
aplicada al triac. Por lo tanto, el gatillado 
insuficiente en el modo 1 puede consti- 
tuir un problema debido a la dependencia 
que tiene la corriente de enganche con la 
corriente de compuerta. Esta dependencia 
es una de las razones por las cuales un 
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triac debe ser sobreexcitado cada vez que 
sea posible. 

La Fig. 239 representa un circuito de 
prueba simple que puede utilizarse para 
determinar las corrientes de retención y 
enganche de un triac. En la prueba de 


corriente de enganche, el triac es gatillado 
cerrando las llaves de palanca S;, y Sz, 
oprimiendo los pulsadores PB, y PB, y 
ajustando el potenciómetro RL en un 
valor bajo. Luego se abre el interruptor de 
pulsador PB, y se aumenta el valor del 
potenciómetro Rx hasta que el triac se 
apague. La corriente indicada en el medi- 
dor M,, poco antes del apagado comple- 
to, es el valor de corriente de retención. 

Para la prueba de corriente de engan- 
che, se cierran las llaves de palanca S, y 
S¿ para seleccionar el modo de disparo, el 
potenciómetro Rar se ajusta en el valor 
deseado de corriente de compuerta (gene- 
ralmente el valor IG r (máx) para el dispo- 
sitivo que se está probando) y se mantie- 
nen cerrados los pulsadores PB, y PB, 
mientras el potenciómetro se ajusta en 
algún valor en el cual el triac se mantiene 
en el estado NO. El valor de Ry se reduce 
luego lentamente hasta que la señal de 
compuerta, inyectada en cada posición 
del RL oprimiendo el PB;,, encienda el 
triac. La lectura del medidor M, indica el 
valor de corriente de enganche. El pulsa- 
dor PB, debe ser abierto y cerrado 
alternativamente para este valor de Ri 
con el fin de asegurarse de que el triac 
estaba cerrado originariamente. 





M| 


Figura 239, Circulto de prueba usado para potarimihar las corrientes de sostén y enganche de 
h , h 
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Rapidez crítica de aumento de 
la corriente de estado Si (di/dt) 


Cuando un tiristor se enciende aplican- 
do un pulso de disparo de compuerta, la 
conducción no se produce instantánea- 
mente en toda la pastilla. La circulación 
inicial de corriente está concentrada en 
regiones muy pequeñas cercanas al con- 
tacto de compuerta. Se requiere un inter- 
valo de tiempo breve para que la corriente 
se difunda lo suficiente para que toda la 
pastilla esté conduciendo. Si la rapidez 
con que la corriente de carga aumenta es 
elevada en comparación con la rapidez 
con que la corriente «se difunde lateral- 
mente a través de la pastilla, se concentra- 
rá considerable energía en las regionés de 
encendido, pudiendo desarrollarse regio- 
nes de alta temperatura localizada (pun- 
tos calientes). Estos puntos calientes pue- 
den afectar adversamente las demás carac- 
terísticas del tiristor o, en casos extremos, 
causar daño permanente a la pastilla. Por 
estas razones, los fabricantes de tiristores 
especifican generalmente un valor límite 
para definir la rapidez crítica de aumento 
de la corriente de estado SÍ para estos 
productos. 

La forma de onda para probar la 
capacidad di/dt del RCS 2N 3873 de RCA 
aparece en la Fig. 240. La rapidez. crítica 





/ 
/ = 
M— di/dt= A/As 





Figura 240. Formas de onda de tensión y co- 
rriente usadas para determinar el régimen de 
di/dt del ROS RCA-2N3873, 


y 
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de aumento de la corriente de estado SI 
depende del tamaño del área del cátodo 
que comienza a conducir inicialmente, y 
el tamaño de esta área aumenta para 
valores grandes de corriente de disparo de 
compuerta. Por esta razón, el régimen de 
di/dt se especifica para valor determinado 
de corriente de disparo de compuerta. 


Rapidez crítica de aumento de 
la tensión de estado NO (dv/dt) 


Un parámetro importante de los tiris- 
tores es la “rapidez crítica de aumento de 
la tensión de estado NO”. Se puede 
aplicar bruscamente una tensión de fuen- 
te a un RCS o a un triac que está en 
estado NO mediante el cierre de un 
interruptor de línea de CA O mediante 
tensiones transitorias resultantes de una 
perturbación en la línea de CA. Si el 


- aumento rápido de la tensión transitoria 


(dv/dt) excede el régimen del dispositivo, 
el tiristor puede pasar del estado NO al 
estado de conducción en ausencia de una 
señal de compuerta. Si ei tiristor está 
controlando tensión alterna, el encendido 
“falso” (no desbloqueado) resultante de 
una tensión transitoria impuesta queda li- 
mitada a no más de la mitad de la tensión 
aplicada porque el apagado se produce 
durante el cruce de corriente cero. Sin 
embargo, si la tensión de fuente súbita- 
mente aplicada al tiristor en estado NO es 
una tensión de CC, el dispositivo puede 
pasar al estado SI y el apagado sólo se 
logra entonces mediante interrupciones 
del circuito. La conmutación desde el 
estado NO es causada por la capacitancia 
interna del tiristor. Una tensión que 
aumenta rápidamente, impresa a través de 
los terminales de un tiristor, hace circular 
una corriente de carga de capacitancia a 
través del dispositivo. Esta corriente de 
carga (i= Cdv/dt) es una función de la 
rapidez de aumento de la tensión de 
estado NO aplicada. Si la rapidez de 
aumento de tensión excede un valor 
crítico, la corriente de carga de capacitan» 
cia excede la corriente de disparo de 
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compuerta y produce el encendido del 
dispositivo. El funcionamiento a tempe- 
raturas de juntura elevadas reduce la 
aptitud del tiristor para soportar una 
tensión en rápido aumento (dv/dt alta) 
porque se requiere menor corriente de 
compuerta para el encendido. El efecto 
de la temperatura en la rapidez crítica de 
aumento de la tensión de estado no 
aparece en la Fig. 241. 

El uso de la construcción con emisor 
en cortocircuito en los tiristores RCA ha 
redundado en un aumento substancial de 
la capacidad de dv/dt de estos dispositivos 
al proporcionar una derivación en torno 
de la juntura compuerta-cátodo. Las uni- 
dades típicas pueden tolerar aumentos de 
tensión de hasta 200 volts por microse- 
gundo en las peores condiciones. La 
capacidad de dv/dt de un tiristor disminu- 
ye al aumentar la temperatura y se eleva 
agregando una resistencia externa desde la 


—- de 


Vo" VDROM 
COMPUERTA ABIERTA 


ES 





20 40 60 80 100 
TEMPERATURA DE LA CARCAZA (Tc) —*C 


VELOCIDAD CRITICA DE CRECIMIENTO 
DE LA TENSION EN ESTADO “NO""4dv/dt) — V us 


Figura 241. Rapidez de aumento crítica de la 
tensión de estado NO en función de la tempera- 
tura de la carcaza. 


compuerta al terminal de referencia. Por 
consiguiente, el régimen de dv/dt está 
dado por la temperatura de juntura máxi- 
ma con la compuerta abierta, es decir, 
para las condiciones del peor de los casos. 

La Fig. 242(a) muestra un circuito de 
prueba simple o se utiliza para determi- 
nar la capacidad de dy/dt de un tiristor. 
Las curvas de la Fig. 242(b) definen los 
valores críticos para los aumentos lineal y 
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inductivo. 
R¿ = resistor de descarga. 
Ry = resistor limitador de 
corriente, 
M, = osciloscopio. 


V, = tensión de allmenta- 
ción de ánodo (variable) 
SW, = relé sumergido en 
mercurio. s 
R, = resistor variable no 
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Figura 242. (a) Circuito de prueba y (b) formas 
de onda usadas para determinar la capacidad de 
dv/dt de un tiristor. 


exponencial de la tensión directa reaplica- 
da de estado NO en un RCS. El valor 
crítico para el aumento exponencial de la 
tensión directa es el régimen dado en las . 
especificaciones de prueba del fabricante. 
Este régimen está determinado por la 
siguiente ecuación: 


dv régimen de Vprom 


dt constante de tiempo RC A Q09a 


(244) 


La especificación dv/dt permite al pro- 
yectista de un circuito diseñar una red 
con constante de tiempo RC a usarse 
para limitar la rapidez de aumento de una 
tensión transitoria por debajo del valor 
crítico del tiristor. 

Los transitorios de tensión —que ocu- 
rren en los sistemas eléctricos como resul- 
tado de perturbaciones en la línea de CA 
cuusadas por activación de transformado- 


e 
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res, conmutación de cargas, cierre de 
solenoides, contactores, etc.— pueden ge- 
nerar tensiones superiores a los regímenes 
de los tiristores, originándose picos eleva- 
dos de tensión que superan la rapidez 
crítica de aumento de la tensión de 
estado NO. En general, los tiristores pasan 
del estado NO al estado SI toda vez que 
se excede Ja tensión de ruptura del 
dispositivo, transfiriéndose entonces ener- 
gía a la carga. En los tiristores expuestos a 
transitorios fuertes es aconsejable utilizar 
algún medio para suprimirlos. 

En aquellas aplicaciones en las que 
pueden aparecer transitorios de baja ener- 
gía y larga duración, resulta conveniente 
el empleo de tiristores con regímenes de 
tensión mayores que el transitorio de 
tensión más alto previsible. También es 
efectivo el uso de células recortadoras. En 
cualquiera de los casos, el análisis de la 
aplicación del circuito indicará la medida 
en que se empleará la supresión. En una 
aplicación de RCS en la cual haya la 
posibilidad de exceder el régimen de 
tensión de bloqueo inverso es aconsejable 
agregar una célula recortadora o usar un 
RCS con un régimen superior de tensión 
de bloqueo inverso para reducir al míni- 
mo la disipación de potencia en el modo 
inverso. Debido a que los triacs pasan 
generalmente a un estado de baja conduc- 
ción, si el aumento de di/dt de la circula- 
ción de corriente principal después del 
encendido está dentro de los regímenes 
del dispositivo, es válido suponer que se 
obtendrá un funcionamiento confiable en 
las condiciones especificadas. 

El uso de un amortiguador de RC es 
muy efectivo para reducir los transitorios 
breves y de alta energía que aparecen más 
frecuentemente en las aplicaciones de los 
tiristores. Cuando se agrega un amortigua- 
dor de RC a los terminales del tiristor, la 
rapidez de aumento de tensión en los 
terminales es una función de la impedan- 
cia de carga y de los valores de RC usados 
en la red. En algunas aplicaciones no se 
puede tolerar un encendido “falso” (no 
gatillado) ni siquiera de una fracción de la 
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tensión aplicada, debiendo determinarse 
la respuesta del circuito a los transitorios 
de tensión. Un medio efectivo para gene- 
rar transitorios de aumento rápido y 
observar la respuesta del circuito ha sido 
representado en la Fig. 243, Este circuito 
utiliza los efectos de “salpicadura” de un 
relé sumergido en mercurio para transferir 
la carga de un capacitor a los terminales 
de entrada de un circuito de control. Este 
método permite la generación de un 


transitorio de magnitud conocida cuya 


rapidez de aumento de tensión puede 
mostrarse fácilmente en un osciloscopio. 
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Figura 243. Circuito usado para generar transi- 
torios de crecimiento rápido. 


Para una dada condición de carga, los 
valores de la red amortiguadora de RC 
pueden ajustarse de manera que se pueda 
suprimir hasta un nivel tolerable la ten- 
sión transitoria en los terminales del dis- 
positivo. Este método proporciona al pro- 
yectista de circuitos información impor- 
tante sobre la manera en que un circuito 
de control responderá a los transitorios 
fuertes. El circuito es capaz de generar 
tensiones transitorias superiores a los 10 
kilovolts por microsegundo, valor que 
supera los transitorios generados en la 
industria. En la Fig. 244 se muestra la 
respuesta de un circuito de control con 
un solenoide de 100 milihenrys expuesto 
a un transitorio de aumento rápido. 
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HORIZONTAL = O us/cm; 
VERTICAL =200 V/cm 





ACHATADOR RC: R=]20 5, 
C=0,2 4F 


HORIZONTAL=50 us/cm; 
VERTICAL =200 V/cm 





ACHATADOR RC: R=:120/, 
C=0,2 pF. 









dV/dt 
10 kV/pus 


PULSO DE 
ENTRADA 


AMPLITUD 
600 Y 


“a—— 3 ms ——= 


.. 


Figura 244. Formas de onda que muestran la 
respuesta de un circuito de control con solenoi- 


de de 100 milihenrys a un transitorio de cre- 
cimiento rápido. 


CURVAS CARACTERISTICAS 
DE COMPUERTA 


Los RCS y los triacs están proyectados 
específicamente para ser disparados por 
una señal aplicada al terminal de com- 
puerta. Las especificaciones del fabricante 
indican los valores absolutos de la corrien- 
te y tensión de compuerta requeridos 
para encender estos dispositivos. Sin em- 
bargo, las curvas características de com- 
puerta varían de un dispositivo a otro, 
incluso entre los dispositivos de la misma 
familia. Por esta razón, las especifica- 
ciones del fabricante sobre las caracterís- 
ticas de compuerta proporcionan una 
gama de valores en forma de diagramas de 
curvas, Un ejemplo de esos diagramas es 
el que aparece en la Fig. 245, el cual 
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REQUERIMIENTOS PARA DISPARAR 
TODAS LAS UNIDADES 
A ESTAS TEMPERATURAS 


PARARA NIN- 
GUNA UNIDAD 
A 100%*C 


TENSION DE COMPUERTA — V 





[o] 10 20 30 40 50 
CORRIENTE DE COMPUERTA — mA 


Figura 245. Curvas características de compuerta 
de un RCS típico de RCA, 


define los límites de corrientes y tensio- 
nes de compuerta que pueden usarse para 
disparar cualquier dispositivo de una fa- 
milia específica. Los límites máximo y 
mínimo de impedancia de compuerta de 
estas curvas representan los lugares geo- 
métricos de todos los puntos posibles de 
disparo para los tiristores de esta familia. 
La curva OA representa la curva caracte- 
rística de compuerta de un determinado 
dispositivo que es disparado dentro del 
área sombreada. 


Efecto de la señal de compuerta 
en la tensión de ruptura 


La tensión de ruptura de un tiristor se 
varía, o controla, inyectando una señal en 
la compuerta, como lo indica la familia de 
curvas de la Fig. 246. Aunque esta familia 
de curvas corresponde al primer cuadran- 






TENSION DE ARRANQUE-> 








A Y 
Figura 246. Curvas que muestran las curvas de 
ruptura de un tiristor para diferentes valores de 
corriente de compuerta. 
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te —típico del funcionamiento de los 
RCS—, también se puede trazar un con- 
junto similar de curvas para el tercer 
cuadrante, para representar el funciona- 
miento de los triacs. 

Cuando la córriente de compuerta IG 
es cero, la tensión aplicada debe alcanzar 
la tensión de ruptura del tiristor antes de 
producirse la conmutación. Sin embargo, 
a medida que aumenta la corriente de 
compuerta, disminuye la aptitud de un 
tiristor para soportar ía tensión aplicada, 
existiendo un cierto valor de corriente de 
compuerta en el cual el comportamiento 
del tiristor se asemeja mucho al de un 
rectificador. Debido a que el encendido 
del tiristor, que resulta de exceder la 
tensión de ruptura, puede producir disipa- 
ción instantánea de potencia durante la 
transición de la conmutación, puede exis- 
tir una condición irreversible a menos que 
se reduzca a niveles tolerables el valor 
absoluto y la rapidez de aumento de la 
corriente principal. Por lo tanto, en el 
funcionamiento normal, los tiristores ope- 
ran con tensiones aplicadas menores que 
la tensión de ruptura, y se los hace pasar 
al estado SI por señales de compuerta de 
amplitud suficiente para asegurar un en- 
cendido completo, independiente de la 
tensión aplicada. Una vez disparado el 
tiristor al estado Sl, la circulación de 
corriente principal es independiente de la 
tensión o corriente de compuerta, perma- 
neciendo el dispositivo en el estado SI 
hasta que la circulación de corriente 
principal se reduce a un valor inferior al 
de la corriente de retención requerida 
para mantener la regeneración. 

Debido a su estructura compleja, un 
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triac puede dispararse mediante una señal 
positiva O, negativa, cualquiera sea la 
polaridad de la tensión existente a través 
de los terminales principales del dispositi- 
vo. El sentido de la corriente principal 
influye en la corriente de disparo de 
compuerta; por consiguiente, la corriente 
requerida para disparar al triac difiere 
para cada modo de funcionamiento. Los 
modos de funcionamiento en los cuales la 
corriente principal está en el mismo senti- 
do que la corriente de compuerta requie- 
ren menos corriente de disparo de com- 
puerta que los modos de funcionamiento 
en los cuales la corriente principal está en 
oposición a la corriente de compuerta. La 
Fig. 247 muestra los sentidos de la 
corriente de compuerta y la corriente 
principal para cada modo de disparo. 


Nivel de disparo 


El valor absoluto de la corriente y 
tensión de compuerta requerido para dis- 
parar un tiristor varía inversamente con la 
temperatura de juntura. A medida que la 
temperatura de juntura aumenta, el nivel 
de la señal de compuerta necesaria para 
disparar el tiristor disminuye. Por consi- 
guiente, las condiciones de disparo para el 
peor de los casos se producen cuando la 
temperatura de juntura de funcionamien- 
to es mínima. 

El valor máximo de tensión de com- 
puerta inferior al nivel requerido para 
disparar cualquier unidad de una determi- 
nada familia de tiristores es también una 


«característica importante de la compuer- 


ta. Con temperaturas de funcionamiento 
altas, el nivel de la tensión de compuerta 
necesaria para disparar un tiristor se 
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Figura 247. Cuatro condiciones de gatillado de un triac, 
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aproxima al valor mínimo, y señales de 
ruido indeseables pueden disparar inad- 
vertidamenie ei dispositivo. Por lo tanto, 
la tensión de compuerta máxima que no 
produce disparo, a la temperatura de 
juntura máxima .-de funcionamiento del 
dispositivo, es una medida del nivel de 
rechazo de ruido de un tiristor. 

La tensión y corriente de compuerta 
requeridas para pasar a un tiristor a su 
estado de baja impedancia, a la máxima 
corriente anódica directa nominal, puede 
determinarse mediante el circuito que 
aparece en la Fig. 248. El valor del 
resistor Ra se elige de manera tal que la 
corriente anódica máxima, especificada 
en el régimen de corriente del fabricante, 





Figura 248. Circuito de prueba usado para de- 
terminar los requerimientos de pulsos de dispa- 
ro de compuerta de los tiristores. 


circule cuando el dispositivo se “engan- 
che” en su estado de baja impedancia. El 
valor del resistor R, se va reduciendo 
a ente hasta que el dispositivo 
ajo prueba pase de su estado de alta 
impedancia al de baja impedancia. Los 
valores de corriente y tensión de com- 
puerta inmediatamente antes de la con- 


mutación son la tensión y corriente de 


compuerta requeridas para disparar el 
liristor, 

La tensión de compuerta que no 
produce disparo, Vgnt, es la máxima 
tensión de compuerta de CC que puede 
aplicarse entre la compuerta y el cátodo 
del tiristor para la cual el dispositivo 
puede mantener su tensión de bloqueo 
nominal, Esta tensión se especifica gene- 
ralmente a la temperatura de funciona- 
miento nominal (100%C) del tiristor. La 
senales de ruido del circuito de compuer- 
ta deben mantenerse por debajo de este 


| 
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nivel para impedir el disparo indeseado 
del tiristor. 


Disparo por pulsos 


- La corriente de compuerta especifi- 
cada en los datos técnicos para los 
tiristores es la corriente de disparo de 
compuerta de CC requerida para pasar a 
un RCS Oo triac a su estado de baja 
impedancia. A los fines prácticos, este 
valor de CC puede considerarse equivalen- 
te a una corriente de pulsos que tiene 
pulsos de SO microsegundos de ancho. 
Con anchos de pulsos de corriente de 
compuerta menores que 50 microsegun- 
dos, se deben usar las curvas de corrientes 
de pulsos asociadas a un dispositivo 
particular para asegurar el encendido. 

Cuando se requiere el disparo por 
pulsos de un tiristor, siempre es conve- 
niente proporcionar un pulso de corriente 
de compuerta que tenga un valor absoluto 
superior al valor de CC necesario para 
disparar el dispositivo, El uso de grandes 
corrientes de disparo reduce las variacio- 
nes en el tiempo de encendido, aumenta 
la capacidad de di/dt, reduce al mínimo el 
efecto de la variación de temperatura en 
las características de disparo y permite 
tiempos de conmutación muy breves. 
Cuando a un tiristor se lo dispara inicial- 
mente al estado de conducción, la co- 
rriente queda confinada en una región 
pequeña que es generalmente la parte más 
sensible del cátodo. Si el valor absoluto 
de la corriente anódica es grande, la 
disipación de potencia instantánea locali- 
zada puede producir daños irreversibles, a 
menos que la rapidez de aumento de la 
corriente principal se restrinja a niveles 
tolerables para dar tiempo a que la 
corriente se difunda por un área mayor. 
Cuando se aplica una señal de compuerta 
mucho mayor, se enciende inicialmente 
una mayor parte del cátodo; como resul- 
tado de ello, el tiempo de encendido se 
reduce y el tiristor puede soportar una 
corriente anódica de irrupción de pico 
mucho mayor, 
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En el pasado, el valor máximo de señal 
de compuerta que podía usarse para 
disparar un tiristor estaba seriamente 
restringido por los requerimientos míni- 
mos de disparo de CC y las limitaciones 
de potencia máxima. No obstante, las 
técnicas de compuerta coaxil y de “emi- 
sor en cortocircuito”, actualmente utili- 
zadas en los tiristores de RCA, han am- 
pliado considerablemente el rango de ca- 
racterísticas de limitación de compuerta. 
Como resultado de esto, los regímenes de 
disipación de compuerta de los tiristores 
de RCA son compatibles con la capaci- 
dad de admisión de potencia de los otros 
elementos de estos dispositivos. Se puede 
aprovechar la mayor capacidad de poten- 
cia de pico de la compuerta para mejorar 
el comportamiento dinámico, aumentar 
la capacidad de di/dt, reducir al mínimo 
las perturbaciones entre pulsos y las pér- 
didas de conmutación. Esta mayor capa- 
cidad de potencia de pico también permi- 
te intercambiar con mayor facilidad a los 
tiristores en las aplicaciones más exigen- 
o 

La técnica de “emisor en cortocircui- 
to” utiliza el camino de la resistencia 
dentro de la capa de compuerta que está 
en contacto directo con el electrodo de 
cátodo del tiristor. Cuando se aplica por 
primera vez corriente de compuerta, la 
mayor parte de la corriente puentea la 
juntura compuerta-cátodo y circula desde 
la capa de compuerta resistiva al contacto 
de cátodo. Cuando la caída de IR de esta 
capa de compuerta supera la tensión de 
umbral de la juntura compuerta-cátodo, 
la corriente que cruza esta juntura aumen- 
ta hasta que el tiristor es disparado. 

Cuando un RCS es disparado por una 
señal de compuerta apenas suficiente para 
encender el dispositivo, toda el área de la 
juntura no comienza a conducir instantá- 
neamente. En lugar de ello, como ya se 
señaló en el párrafo “Rapidez crítica de 
aumento de la corriente de estado SI”, la 
corriente del dispositivo está confinada en 
una región pequeña, que es generalmente 
la parte más sensible del cátodo. El resto 
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del cátodo se enciende a medida que 
aumenta la corriente anódica. Cuando se 
aplica una señal mucho mayor a la 
compuerta, una parte más grande del 
cátodo se enciende inicialmente y se 
reduce el tiempo para completar el 
proceso de encendido. La amplitud de los 
picos de las corrientes de disparo de 
compuerta deben ser, por lo tanto, 
grandes cuando los tiristores tienen que 
ser encendidos completamente en un 
corto período de tiempo. En tales condi- 
ciones, la potencia de compuerta de pico 
es alta y se requiere el disparo por pulsos 
para mantener a la disipación de com- 
puerta promedio dentro de los valores 
dados en las especificaciones del fabrican- 
te. Por consiguiente, se requieren nuevos 
regímenes para este tipo de aplicación. 
Las curvas de compuerta directa de los 
tiristores, Fig. 249, indican Jos anchos de 
pulsos máximos admisibles para los dife- 
rentes valores de pico de la potencia de 
entrada de compuerta. El ancho de los 
pulsos está determinado por la relación 
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Figura 249. Curvas características de comparta 

directa para el disparo por pulsos de RCS de 

RCA: (a) tipos para baja corriente; (b) tipos 
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que existe entre la potencia de entrada de 
compuerta y el aumento de la temperatu- 
ra de la pastilla del tiristor resultante de la 
aplicación de la potencia de compuerta. 
Las curvas de la Fig. 249(a) corresponden 
a RCS de RCA, que tienen regímenes de 
corriente relativamente pequeños (tipos 
2N4101, 2N4102 y 40379) y las curvas 
de la Fig. 249(b) corresponden a RCS de 
RCA con mayores regímenes de corriente 
(tipos 2N3670, 2N3873 y 2N3899). 
Debido a que los tiristores para corrientes 
mayores tienen pastillas más grandes, 
también tienen mayores capacidades tér- 
micas que los dispositivos para corrientes 
menores. Por lo tanto, en estos dispositi- 
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vos pueden usarse pulsos más anchos de 


disparo de compuerta para el mismo valor 
de pico de la potencia de entrada de 
compuerta. 

En razón de la naturaleza resistiva de 
la construcción de “emisor en cortocircui- 
to”, se pueden trazar curvas similares 
volt-ampere para las tensiones y corrien- 
tes inversas de compuerta, con anchos de 
pulsos máximos admisibles para los dife- 
rentes valores de potencia de pico, Fig. 
250. Estas curvas indican que las disipa- 
ciones inversas no exceden la disipación 
de potencia máxima permitida para este 
dispositivo. 


Requerimientos del circuito 
de disparo 

El circuito de disparo básico de com- 
puerta de un tiristor puede representarse 
por una fuente de tensión y una resisten- 
cia en serie, Fig. 251. La resistencia en 
serie debe incluir tanto la resistencia 
externa del circuito como la resistencia 
interna del generador. Con este tipo de 
circuito equivalente, es posible utilizar el 
método convencional de línea de carga 
para diseñar el circuito de disparo de 
compuerta. Con el disparo por pulsos, se 
supone inicialmente que se conoce el 
tiempo de encendido requerido para 


Re 


FUENTE DE E 
PULSOS S 


Figura 251. Diagrama equivalente del circuito 
basico de disparo de compuerta de un tiristor. 


disparar todos los tiristores del mismo 
tipo, y que se van a determinar los anchos 
máximos admisibles de los pulsos de 
disparo de compuerta para determinadas 
potencias de entrada de compuerta. 


El valor absoluto de la corriente de 
disparo de compuerta requerido para 
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encender todos los RCS de un tipo dado 
se determina mediante las- curvas de 
encendido de la Fig. 252. La separación o 
banda de las curvas de encendido para la 
misma corriente de compuerta resulta de 
la variación de las curvas características 
de disparo de compuerta entre los disposi- 
tivos de la misma familia. Debido al 
mayor factor de sobreexcitación involu- 
crado, la misma corriente de compuerta 
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aplicada a un dispositivo enciende, natu- 
ralmente, un dispositivo de baja corriente 
de compuerta en mucho menos tiempo 
que el requerido para encender un dispo- 
sitivo de mayor corriente de compuerta. 
Por ejemplo, una corriente de disparo de 


compuerta de 100 miliamperes sobreexci- 


ta un RCS que requiere una corriente de 
disparo de sólo 2 miliamperes por un 
factor de 50 y hace encender el dispositi- 
vo muy rápidamente, mientras que un 
RCS, que requiere 10 miliamperes de 
corriente de disparo, es sobreexcitado por 
un factor de 10 y se enciende más 
lentamente. A medida que aumenta la 
corriente de compuerta, la banda de las 
curvas de encendido se estrecha y un 
aumento en la corriente de compuerta no 
reduce significativamente el tiempo de 
encendido. 

Las curvas características de encendido 
de la Fig. 252 indican que se requiere una 
corriente de disparo de compuerta de 1 
ampere para asegurar que todos los 
dispositivos de este tipo se enciendan en 
2,5 microsegundos (el nivel de 2,5 micro- 
segundos corta a la curva superior en los 
500 miliamperes). Además el ancho del 
pulso de disparo de compuerta debe ser 
de por lo menos 2,5 microsegundos para 
asegurar que el RCS permanezca encendi- 
do después de que ha sido disparado. En 
realidad, el requerimiento mínimo es que 
el ancho de pulso sea lo suficientemente 
grande como para que la corriente anódi- 
ca del RCS alcance el valor de enganche. 
Sin embargo, un diseño conservador re- 
quiere que el ancho del pulso sea por lo 
menos igual al tiempo de encendido. Para 
cargas inductivas, el tiempo de encendido 
es mayor que el indicado en las curvas 
debido al aumento lento de la corriente a 
través de la inductancia. 

Se puede trazar luego una línea de 
carga recta sobre las curvas de los pulsos 
de disparo, como se muestra en la Fig. 
253. Los dos puntos, que determinan la 

osición de esta línea. son la tensión de 
ente (20 volts) y un punto ligeramente 
por encima de la intersección de la 
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corriente de compuerta requerida (500 
miliamperes) y la curva de máxima 
resistencia de compuerta. La línea de 
carga debe aparecer por debajo de la 
curva de anchos de pulsos requerida para 
disparar a todos los RCS (en este ejemplo, 


la curva de 2,5 microsegundos). El ancho 


de pulso máximo admisible se obtiene 
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Fiaura 253. Curvas caracter ísticas de compuerta 

directa de RCS de RCA típicos mostrando la 

línea de carga para una fuente de 20 volts y una 
corriente de compuerta de 1 ampere. 


calculando la curva de anchos de pulsos 
tangente a la línea de carga. En este 
ejemplo, el ancho de los pulsos se estima 
en 30 microsegundos (las curvas de 
anchos de pulsos están separadas logarít- 


micamente). La línea de carga corta a la 


abscisa en.los 4 amperes. Por lo tanto, la 
máxima resistencia del circuito es de 
S ohms. La potencia de compuerta de 
pico es el producto de la tensión de 
compuerta por la corriente de compuerta 
en el punto de tangencia de la curva de 
anchos de pulsos, siendo aproximadamen- 
te de 20 watts (10 volts X 2 amperes). 

Cuando se usan pulsos de compuerta 
para disparar los RCS, la frecuencia de 
operación máxima admisible f depende 
del régimen de potencia promedio de la 
compuerta Pg (prom) y se determina me- 
diante la siguiente ecuación: 


f = Pg(promy/Pe(pico) X PWg (245) 
donde Py(pwo) es la potencia de com» 


puerta de pico y PW¿ el ancho de los 
pulsos de compuerta, 
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Si se supone que sólamente se utiliza la 
mitad del régimen de disipación de 
compuerta promedio total, o 0,25 watt, 
para disparar el dispositivo, este valor 
sirve para calcular la. frecuencia. Por 
ejemplo, si este valor es de 0,25 watt para 
el RCS seleccionado, entonces la frecuen- 
cia de funcionamiento máxima admisible 
se determina así: 


, 0,25 W 
20 WX 2,5 X 10 segundo 


= 5000 Hz 


f 


Si no hay disipación de potencia inversa 
de compuerta, la frecuencia máxima 
admisible puede ser de 10.000 Hz. Si el 
ancho máximo admisible de los pulsos es. . 
de 30 microsegundos, la frecuencia de 
funcionamiento máxima admisible se re- 
duce proporcionalmente a 416 Hz. 

El diseño del circuito de disparo es 
establecido generalmente por los requeri- 
mientos de disparos confiables, conside- 
rándose la disipación inversa de compuer- 
ta después de haberse determinado los' 
valores de tensión de fuente y resistencia 
del circuito. La disipación de potencia 
inversa de. compuerta resulta de las 
condiciones de polarización inversa de 
compuerta o de la reacción del circuito 
causada por alguna función de conmuta- 
ción. Como en el caso de las curvas de 
compuerta directas, también se puede 
utilizar el método de la línea de carga 
para determinar las curvas inversas de 
compuerta. El valor máximo previsto de 
potencial inverso de compuerta se utiliza 
como tensión de fuente y la resistencia 
del circuito externo sirve para determinar 


la pendiente de la línea de carga. La línea 


de carga de las curvas inversas de com- 


puerta, Fig. 254, representa una tensión 


inversa de fuente de compuerta de 24. 
volts y una resistencia del circuito exter-. 
no de 5 ohms. Partiendo de la relación 
qe existe entre ancho de pulsos, poten- 

a promedio de compuerta, potencia de 
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Figura 254. Curvas características de compuerta 

inversa de RCS tipicos de RCA, mostrando la 

línea de carga para una tensión de fuente 

compuerta inversa de 24 volts y una resistencia 
del circuito inverso de 5 ohms. 


pico de compuerta y frecuencia, es 
posibie calcular un ancho máximo de los 
pulsos para la frecuencia de funciona- 
miento real. Para una disipación inversa 
de compuerta de 0,25 watt, una potencia 
de pico de compuerta de 10 watts y una 
frecuencia de 5000 Hz, el ancho máximo 
admisible de los pulsos, AP, se calcula así: 


0,25 W 

leal 5000 Hz X 10 W 

= $ microsegundos (246) 
Este ancho de los pulsos inversos de 
compuerta debe ser menor que el ancho 
máximo admisible de los pulsos, como lo 
determina la curva que aparece inmediata- 
mente debajo de la línea de carga en la 
Fig. 254. En este ejemplo, el ancho 
máximo admisible de los pulsos, para la 
disipación inversa, es de 100 microse- 
gundos. 

La disipación total promedio causada 
por los pulsos de disparo de compuerta es 
la suma de las disipaciones promedio 
directa e inversa. Esta disipación total 
debe corresponder a la disipación prome- 
dio de potencia de compuerta mostrada 
en los datos técnicos para el RCS seleccio- 
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nado. Si la disipación promedio de com- 
puerta excede el valor"especificado máxi- 
mo, como resultado de elevados pulsos 
directos de disparo de compuerta y 
polarización inversa de compuerta de 
estado transitorio o permanente, el régi- 
men de corriente de conducción directa 
máxima admisible del dispositivo debe 
reducirse para compensar el mayor au- 
mento de la temperatura de juntura 
causado. por la mayor disipación de 
potencia de compuerta. 

Las consideraciones sobre el diseño del 
circuito de disparo de los RCS de RCA 
también se aplican a los triacs de RCA. 
Aunque ambos tipos de dispositivos son 
disparados de la misma manera, el triac 
puede dispararse por pulsos de disparo de 
compuerta negativos o positivos, indepen- 
dientemente de la polaridad de la tensión 
existente entre los terminales principales. | 


CURVAS CARACTERISTICAS 
DE CONMUTACION 


Los regímenes de los tiristores están 
basados principalmente en la cantidad de 
calor generado dentro de la pastilla y de 
la aptitud de la cápsula del dispositivo 
para transferir el calor interno a la carcaza 
externa. En las aplicaciones de alta 
frecuencia en las cuales la relación entre 
corrientes de pico y promedio es alta, o 
en las aplicaciones de alto rendimiento 
que requieren valores de pico grandes 
pero pulsos de corriente angostos, la 
energía perdida durante el proceso de 
encendido puede ser la principal causa de 
la generación de calor dentro del tiristor. 
Por consiguiente, es necesario conocer las 
propiedades de conmutación del dispositi- 
vo para determinar la disipación de 
potencia que puede limitar su rendimien- 
to. ' 


Tiempo de encendido 


Cuando un tiristor es disparado por 
una señal de compuerta, el tiempo de 
encendido del dispositivo se compone de 
dos etapas: un tiempo de retardo ta y un 
tiempo de crecimiento ty, como se indica 


o | 
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en la Fig. 255, El tiempo total de 
encendido tgí se define como el intervalo 
de tiempo que media entre la iniciación 
de la señal de compuerta y el tiempo en 


| 
¿ | PULSO DE DISPARO 
GT | PUNTO DEL DE COMPUERTA 
| 10 


Figura 255. Formas de onda de la corriente 
compuerta y la tensión de encendido de 
un tiristor. 


que la corriente resultante que pasa por el 
tiristor alcanza el 90 por ciento de su 
valor máximo con una carga resistiva. El 
tiempo de retardo ta se define como el 
intervalo de tiempo que media entre el 
punto de 10% del borde delantero de la 
tensión de disparo de compuerta y el 
punto de 10% de la corriente resultante 
con una carga resistiva. El tiempo de 
crecimiento tz es el intervalo de tiempo 
requerido para que la corriente principal 
se eleve desde el 10 al 90% de su valor 
máximo. Por consiguiente, el tiempo de 
encend.do total es la suma de los tiempos 
de retardo y de crecimiento del tiristor. 

Aunque el tiempo de encendido es 
afectado en cierta medida por la tensión 
de pico de estado NO y el nivel de 
corriente de pico de estado SI, la princi- 
pal influencia proviene del valor absoluto 
del pulso de corriente de disparo de 
compuerta, La Fig. 256 muestra la varia- 
ción del tiempo de encendido con la 
corriente de disparo de compuerta en el 
ROS 2N3873 de RCA. Cuando los pulsos 
de disparo de compuerta proporcionan 
corrientes grandes, la porción del tiempo 


de retardo del período de encendido se 
reduce y el tiempo de encendido total 
disminuyo, Cuan 


ex conveniente redu- 





TIEMPO DE ENCENDIDO — u s 





CORRIENTE DE COMPUERTA — A 


Figura 256. Curvas características del tiempo de 
encendido del RCS RCA-2N3873. 


cir la variación en el tiempo de encendido 
entre los dispositivos del mismo tipo, 
deben usarse señales de excitación de 
compuerta mayores. 

La Fig. 257 muestra un circuito de 
prueba simple usado para determinar los 
tiempos de encendido de los tiristores. El 
valor del resistor R, se elige de manera 
que circule a través del tiristor el valor 
nominal de corriente. El tiempo de 
encendido es especificado por el fabrican- 
te a la tensión de bloqueo nominal. 

Cuando un tiristor es encendido por 
un pulso de 'corriente de compuerta, la 
corriente no comienza a circular en toda 
la juntura en forma instantánea; en lugar 
de ello, la corriente queda confinada 
inicialmente en una región pequeña adya- 
cente a la compuerta. La caída de tensión 
a través del tiristor es en ese momento 
grande porque la densidad de corriente en 
la región pequeña que se enciende es alta. 
Al aumentar el área de conducción, la 
densidad de corriente se reduce y la caída 
de tensión a través del tiristor se hace 
menor. Finalmente, los límites de la 
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CRECIMIENTO 0,1 us 
E gura 57, Circuito de prueba usado para 
determinar el tiempo, de encendido de los 
storos, 
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región de alta densidad de corriente se 
propagan a través de toda el área de la 
juntura. El tiempo requerido para que se 
complete esta acción es considerablemen- 
te mayor que el tiempo de encendido 
especificado. Para las cargas resistivas, el 
tiempo de. encendido puede definirse 
como el intervalo de tiempo que media 
entre el punto del 10% al comienzo de la 
tensión de compuerta y el instante en que 
la tensión de bloqueo aplicada se reduce 
al 10% de su valor original. 

En los tiristores que funcionan con 
tensiones de bloqueo bajas, el valor del 
10% es insignificante. desde el punto de 
vista de la disipación del dispositivo. En 
los tiristores que funcionan con tensiones 
de bloqueo del orden de los centenares de 
volts, empero, el 10% es un valor 
absoluto suficientemente alto como para 
representar una cantidad apreciable de 
disipación. Además, el tiempo de encendi- 
do típico definido para ciertas excitacio- 
nes de compuerta, puede ser de 2 a 3 
microsegundos, mientras que el tiempo 
requerido para que la conducción se 
difunda en toda la juntura puede ser del 
orden de los 20 microsegundos. Durante 
este tiempo de difusión, la caída de 
tensión dinámica es alta y la densidad de 
corriente puede producir puntos calientes 
localizados en el área de la pastilla 
durante la conducción. Para garantizar un 
funcionamiento confiable y proporcionar 
una guía a los proyectistas de equipos con 
períodos de conducción cortos, los datos 
técnicos de los tiristores RCA indican la 
caida de tensión a una determinada 
corriente directa instantánea y con un 
tiempo dado entre el estado NO y el 
cendido. Las formas de onda para la 
tensión inicial de estado SÍ para el RCS 
2N3873 de RCA aparecen en la Fig. 258. 
Esta tensión inicial, junto con el tiempo 
requerido para la reducción de la caída de 
tensión directa dinámica durante el tiem- 
po de difusión, indica la capacidad de 
conmutación de corriente del tiristor, 

Cuando toda el área de la juntura de 
un tiristor no está conduciendo, la co: 
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Figura 258. Formas de onda de la tensión y 
corriente Inickales de estado S| correspon dientes 
al RCS 2N3873. 
rriente -que cruza esa fracción de la 
pastilla que conduce puede originar gran- 
des pérdidas de potencia instantánea. 
Estas pérdidas de encendido son propor- 
cionales a la corriente y a la tensión entre 
cátodo y ánodo del dispositivo y a la 
frecuencia de repetición de los pulsos de 
disparo de compuerta. La potencia instan- 
tánea disipada en un tiristor en tales 
condiciones se muestra en la Fig. 259. Las 
curvas que aparecen en esta figura indican 
que la disipación de potencia de pico se 
produce en el intervalo breve inmediata- 
mente posterior al comienzo de la con- 
ducción del dispositivo, generalmente en 
el primer microsegundo. Durante este 
intervalo, la temperatura de pico de la 
juntura puede superar la temperatura 
máxima de funcionamiento dada en los 
datos del fabricante; en este caso, el 
tiristor no debe bloquear tensiones inme- 
diatamente después del intervalo de con- 
ducción. Si el tiristor tuviera que bloque- 
ar tensiones en ese momento, no tendría 
q superarse el régimen de temperatura 

untura, debiendo transcurrir el tiempo 
suficionte para que la temperatura de la 
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Figura 259. Disipación de potencia instantánea 
en un tiristor durante el encendido. 


juntura disminuya hasta la temperatura 
de funcionamiento antes de volver a 
aplicar tensión de bloqueo al dispositivo. 


La elevación transitoria de temperatu- 
ra puede tener consecuencias importantes 
en el tiempo de apagado de un tiristor. 
Como resultado de ello, cuando se tengan 
que considerar efectos transitorios, las 
mediciones del tiempo de apagado se 
harán en condiciones de pulsos. 


Tiempo de apagado (de los RCS) 


El tiempo de apagado de un tiristor 
está asociado solamente con los RCS. En 
los triacs, no se puede usar una tensión 
inversa para proporcionar la tensión de 
apagado conmutada por circuito porque 
una tensión inversa aplicada a una mitad 
de la estructura del triac sería una tensión 
directa para la otra mitad. 

Cuando la corriente directa de un RCS 
se reduce a cero al término del período de 
conducción, la aplicación de tensión 
directa entre el ánodo y el cátodo tendrá 
er postergarse por un espacio definido 

el dispositivo debe bloquear la tensión 
directa renplicada, Este espacio de tiem» 
po mínimo requerido se conoce como 
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tiempo de apagado del RCS. En la mayo- 
ría de las aplicaciones prácticas, la co- 
rriente directa se elimina del RCS invir- 
tiendo la circulación de corriente en el 
circuito en forma gradual y controlada. 
La corriente directa decreciente pasa a 
través de cero y se hace negativa antes de 
que el RCS deje de conducir y bloquee la 
tensión inversa aplicada al dispositivo por 
el circuito. El tiempo de apagado tg se 
mide desde el momento en que la 
corriente directa decreciente lr pasa por 
cero hasta el punto en que la tensión 
inversa bloqueada por el RCS pase por 
cero y se haga positiva, como se ve en la 
Fig. 260. 
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Figura 260. Formas de onda de tensión y co- 
rriente de apagado conmutadas por el circuito 
correspondiente a un RCS. 


Después de la conducción directa, la 
corriente inversa del circuito continuará 
circulando a través del RCS hasta que se 
haya formado una capa de deserción a 
través de la juntura de bloqueo inverso. 
La corriente inversa alcanza un valor de 
pico (Irrm) y luego comienza a bajar a 
cero, como se muestra en la Fig. 261. 
Antes de que la corriente inversa comien- 
ce a disminuir, la rapidez de variación de 
esta corriente (—di/dt) es controlada por 
el circuito, manteniéndose una tensión 
positiva a través de los terminales por las 
cargas almacenadas en el ROS, Durante la 
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disminución, la rapidez de variación de la 
corriente inversa es controlada principal- 
mente por el RCS, y la tensión inversa 
aumenta a través de los terminales cáto- 
do-ánodo hasta obtener toda la tensión de 
bloqueo inversa aplicada al RCS por el 
circuito. Este intervalo de tiempo, desig- 
nado trr en la Fig. 261, se llama tiempo 
de recuperación inversa. La definición del 
tiempo de recuperación inversa de un 
RCS es la misma que para los diodos 
rectificadores (ver el capítulo “Rectifica- 
dores de Silicio””). 


nes 





Figura 261. Formas de onda de tensión y co- 
rriente de un RCS durante la recuperación de la 
juntura de bloqueo inverso, 


La reducción de la corriente inversa 
desde el valor de pico es rápida en la 
mayoría de los RCS y produce una 
oscilación subamortiguada superpuesta a 
la tensión de bloqueo inversa. La ampli- 
tud y frecuencia de esta oscilación depen- 
den principalmente de las curvas “instan- 
táneas” de la corriente de recuperación 
inversa, de la capacitancia de la juntura de 
bloqueo inverso del RCS, de la inductan- 
cia del alambre o del circuito y de la 
capacitancia parásita del circuito. 

El tiempo de apagado que presenta el 
circuito al RCS se conoce como tiempo 
de apagado del circuito. Para que el ROS 
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funcione satisfactoriamente en el circuito, 
este tiempo debe ser mayor que el tiempo 
de apagado del dispositivo en todas las 
condiciones de funcionamiento. El tiem- 
po de apagado del RCS se mide reducien- 
do el tiempo de apagado del circuito al 
valor mínimo en el que la tensión directa 
reaplicada está todavía bloqueada. 

Relación entre el tiempo de apagado 
del RCS y las condiciones de funcio- 
namiento — En un RCS dado, el tiempo 
de apagado varía considerablemente con 
las diferentes formas de onda y tempera- . 
turas presentadas al dispositivo. Para que 
el funcionamiento sea confiable, es im- 
prescindible, durante el diseño del circui- 
to, que se tengan en cuenta las variaciones 
del tiempo de apagado en función de las 
condiciones de funcionamiento. Si estas 
condiciones y el tiempo de apagado del 
RCS han sido correctamente previstos, 
habrá pocas probabilidades de que el 
tiempo de apagado del circuito produzca 
un bajo rendimiento del RCS. 

Temperatura — Entre todos los pará- 
metros, la temperatura es el que más 
afecta el tiempo de apagado. El tiempo 
de apagado del RCS aumenta al elevarse 
la temperatura de juntura. La Fig. 262 
muestra el tiempo de apagado en función 
de la temperatura de juntura en un RCS 
típico de RCA. El tiempo de apagado se 
mide normalmente con temperaturas ele- 
vadas. 

Corriente de estado SI — Un aumento 
de la corriente de estado SI produce un 
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Figura 262. Variación típica del tiempo de apa: 
gado con la temperatura de juntura (pulso 
rectangular), 
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aumento correspondiente en el tiempo de 
apagado. El efecto de la corriente de 
estado Sl en el tiempo de apagado es algo 
mayor a altas temperaturas, como se ve 
en la Fig. 263. El tiempo de apagado 
también es afectado por la rapidez de 
variación de la corriente de estado SI 
antes del apagado. En otras palabras, el 
RCS parece “recordar” la historia de la 
corriente de estado SI durante varios 
microsegundos antes del apagado. Por 
ejemplo, el tiempo de apagado medido 
para las formas de onda de corriente de 


TENSION DE ESTADO “NO” (Vp)= 50 V 
TENSION REAPLICADA EN ESTADO 
“NO” (Vpx)= 600 v 
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Figura 263. Variación típica del tiempo de apa- 
gado con la corriente de estado Sl. 


estado SI que aparecen en (a) y (b) de la 
Fig. 264 puede ser más corto que el 
medido para la forma de onda (c) de la 
misma figura. La historia anterior al 
apagado de la corriente de estado SI (c) 
de la Fig. 264 es más severa que la de las 
corrientes (a) y (b). La sensibilidad de los 
RCS a la historia de corriente de estado 
SI varía de un dispositivo a otro. 

Valor absoluto y rapidez de aumento 
de la tensión directa reaplicada — Si la 
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rapidez de aumento (dv/dt) de la tensión 
de bloqueo directa reaplicada se mantiene 
constante, el tiempo de apagado aumenta 
al aumentar la tensión de bloqueo direc- 
to. La rapidez de aumento del tiempo de 
apagado en función de la tensión de 
bloqueo directo reaplicada se hace mayor 
cuando los valores de dv/dt son más altos, 
Fig. 265. El tiempo de apagado del RCS 
es afectado en mayor medida por la 
variación de dv/dt de la tensión de 
bloqueo directo reaplicada. El efecto de 
la mayor dv/dt en el tiempo de apagado 
del dispositivo puede contrarrestarse apli- 
cando polarización negativa a la com- 
puerta del RCS, ' 

Polarización negativa de compuerta -- 
Normalmente, durante la medición del 
tiempo de apagado, la compuerta del RCS 
está conectada a tensiones cero que se 
aplican a través de un resistor de com- 
puerta determinado. Si se aplica polariza- 
ción negativa a la compuerta, el tiempo 
de apagado del RCS puede reducirse (Fig. 
266), mejorándose la capacidad de dv/dt. 
El efecto de la polarización negativa en el 
tiempo de apagado es más pronunciado 
con temperaturas de juntura elevadas. 
Con tensiones de polarización mayores, la 
eficacia de la polarización negativa dismi- 
nuye lentamente. 

La Fig. 266 muestra que la capacidad 
de dv/dt del RCS se puede mejorar 
considerablemente aplicando unos pocos 
volts de polarización negativa a la com- 
puerta durante el aumento de la tensión 
de bloqueo directa reaplicada. La tensión 
negativa polariza en sentido inverso a la 
juntura compuerta-cátodo y proporciona 
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Figura 264, Formas de onda que muestran el efecto de la rapidez de variación de la corriente de 
estado S| antes del apagado sobre el tiempo de apagado. 
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Figura 265. Variación típica del tiempo de apa- 
gado con la rapidez de variación de la tensión 
de estado no reaplicada (pulso rectangular). 


una vía para la corriente de desplazamien- 
to que carga la capacitancia de juntura de 
bloqueo directo. Sin la polarización nega- 
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POLARIZACION DE COMPUERTA — VOLTS 
Figura 266. Variación típica del tiempo de apa- 
gado en función de la polarización negativa 
.de compuerta. 

tiva, la corriente de desplazamiento circu- 
la a través del resistor con emisor en 
cortocircuito (y a través de la juntura 
compuerta-cátodo). Si el valor absoluto 
de, esta corriente es demasiado alto 
(cantidad excesiva de esfuerzo dv/dt), la 
polarización directa en la juntura com- 
puerta-cátodo encenderá al RCS. En un 
diseño confiable, la amplitud y duración 
de la polarización negativa debe elegirse 
de manera tal que no exceda la tensión de 
ruptura inversa compuerta-cátodo y la 
disipación de potencia de compuerta 
máxima admisible. 

Tensión de bloqueo inversa — El efec- 
to de la tensión inversa aplicada en los 
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terminales ánodo-cátodo en el tiempo de 
apagado se hace menor por encima de 
cierto nivel de tensión. Normalmente, el 
tiempo de apagado disminuye al aumen- 
tar la tensión inversa. 

Pérdidas concentradas de encendido — 
Si durante el encendido el RCS: es 
sometido a esfuerzos que superan su 
capacidad, se pueden generar algunos 
puntos calientes en el dispositivo, como 
se explicó en la sección “Rapidez crítica 
de aumento de la corriente de estado ST”. 
Si la rapidez con que se difunde la 
conducción en el RCS es lenta comparada 
con la rapidez del aumento de la corriente 
de carga, se disipa una cantidad excesiva 
de energía en un volumen pequeño de la 
pastilla. La temperatura de este volumen 
pequeño aumenta luego hasta valores 
extraordinariamente altos. Esta elevada 
temperatura localizada (“punto caliente”) 
aumenta el tiempo de apagado del dispo- 
sitivo. La interacción existente entre las 
capacidades de encendido y apagado del 
dispositivo se indica mediante una selec- 
ción adecuada de las condiciones de 
prueba. Un pulso angosto con elevada 
corriente de pico aumenta al máximo, a la 
tensión nominal, los esfuerzos de encendi- 
do en el dispositivo. El pulso angosto 
también impide que los puntos calientes 
se enfríen antes de que se vuelva a aplicar 
tensión de bloqueo, como se indica en la 
Fig. 267. En aquellas aplicaciones en las 
que no aparecen esfuerzos de encendido, 





Figura 267. Formas de onda usadas Para vorifi- 
car el tiempo de apagado de un CS con 
grandes esfuerzos de apagado. 
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el tiempo de apagado del dispositivo- 


puede medirse con un pulso de corriente 
de ancho de onda cuadrada que enciende 
al RCS desde una tensión de alimentación 
baja. La tensión baja reducirá al mínimo 
la disipación de encendido y el pulso de 
corriente ancho da tiempo para que los 
“puntos calientes” se“enfríen. Las formas 
de onda de la Fig. 268 ilustran esta 
condición. | 
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Figura 268. Formas de onda usadas para verifi- 
car el tiempo de apagado en un RCS para 
aplicaciones de ondas cuadradas anchas y para 
aplicaciones en ¡as cuales los esfuerzos de 
encendido son despreciables. 


Circuito de prueba para el tiempo de 
apagado — Como el tiempo de apagado de 
un RCS depende del número de paráme- 
tros del circuito, el tiempo de apagado 
especificado por el fabricante sólo tiene 
validez si se enumeran estos parámetros 
críticos y se indica el circuito de prueba 
utilizado para la medición. 

La Fig. 269 muestra un circuito de 
prueba simple empleado para medir el 
tiempo de apagado. El circuito somete al 
RCS a formas de onda de terisión y 
corriente similares a las que se producen 
en las aplicaciones típicas. En el diagrama 
del circuito, RCS, es el dispositivo bajo 
prueba. Inicialmente, ambos RCS están 
en el estado NO; luego se cierra momentá- 
neamente el pulsador SW, para comenzar 
la prueba. Esta acción enciende al RCS, y 
comienza a circular corriente de carga a 
través de este ROS y del resistor R,. El 
capacitor C, se carga a través del resistor 
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R¡, R¿= 100 ohms. C, = capacitor variable, 
R, =.resistor variable, 0,7 0,1alurF, 150 V 
a50 ohms. ROS, = RCS bajo prueba 


R, = 5000 ohms. RCS, =.RCA—40378 


Rs = resistor variable, 0,1 
a 1ohms. 


PROBADO EN FABRICA /”—— VFB NOMINAL 
» 4 
24 y A dv/dt NOMINAL ,” 
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Figura 269. Circuito de prueba y formas de 
onda de tensión usadas para determinar los 
tiempos de apagado de los tiristores. 


Ra hasta la tensión desarrollada a través 
de R,. Si entonces se cierra el otro 
pulsador SW,, se enciende RCS,. RCS, 
es entonces polarizado en sentido inverso 
por la terisión que hay a través del 
capacitor C;. La descarga de este capaci- 
tor hace circular a través de RCS, un 
pulso corto de corriente inversa hasta que 
este dispositivo recupera su capacidad de 
bloqueo inverso. En cierto tiempo t;, la 
tensión ánodo-cátodo pasa a través de 
cero y comienza a aumentar en sentido 
directo a una velocidad que depende de la 
constante de tiempo de C, y Rj. El valor 
de pico de la corriente inversa durante el 
período de recuperación se controla ajus- 
tando el potenciómetro Rs. Si el tiempo 
de apagado de RCS, es menor que el 
tiempo t,, el dispositivo se apagará. El 


intervalo de apagado t, se puede medir 


observando la tensión ánodo-cátodo de 
RCS, con un osciloscopio de alta veloci- 
dad. En la Fig. 269 se muestra una forma 
de onda típica. 


228 


Capacidad de conmutación 
(de los triacs) 


Como se explicó en la sección prece- 
dente, los tiempos de apagado no se 
asocian a los triacs a causa de la estructu- 
ra física del dispositivo. La aptitud de un 
triac para conmutar un valor fijo de 
corriente en condiciones determinadas es, 
sin embargo, un factor importante en el 
diseño de un circuito. Esta aptitud se 
conoce como la rapidez crítica de aumen- 
to de la tensión de conmutación, o más 
simplemente como la capacidad de dv/dt 
de conmutación del dispositivo. 

En las aplicaciones de control de 
potencia de CA, un triac debe pasar del 
estado de conducción al de bloqueo en 
cada punto de corriente cero, o sea, dos 
veces por cada ciclo de la potencia de CA 
aplicada. Esta acción se llama conmuta- 
ción. Si el triac no puede bloquear la 
tensión del circuito (apagado) después del 
punto de corriente cero, esta acción no 
daña al triac pero se pierde el control de 
potencia de carga. La conmutación de 


cargas resistivas no plantea problemas ' 


especiales porque la tensión y la corriente 
están, esencialmente, en fase. Sin embar- 
g0, con cargas inductivas, la corriente está 
retrasada respecto de la tensión, de 
manera que después del punto de corrien- 
te cero, se produce a través del tiristor 
una tensión aplicada opuesta a la corrien- 
te e igual al pico de la tensión de línea de 
CA. La rapidez máxima de aumento de 
esta tensión, que puede bloquearse sin 
que el triac se invierta al estado SI, se 
denomina rapidez crítica de aumento de 
la tensión de conmutación, o capacidad 
- de dv/dt de conmutación del triac. 


Los RCS no experimentan limitaciones 
en la conmutación porque el encendido 
no es posible con la polaridad de tensión 
opuesta a la circulación de corriente. 

La dv/dt de conmutación es una 
característica importante utilizada para 
describir la capacidad de funcionamiento 
de un triac. Esta característica puede 
comprenderse más fácilmente si se consi- 
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dera que la pastilla del triac, Fig. 270, 
está dividida en dos mitades. Una mitad 
conduce corriente en un sentido y la otra 
mitad conduce en sentido Opuesto. Las 
junturas principales de bloqueo y una 
base tipo n ligeramente contaminada, en 
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Figura 270. Diagrama de junturas de la pastilla 
de un triac. 

la cual puede almacenarse la carga, son 

comunes a ambas mitades de la pastilla. 

(La región de base es la parte que aparece 

entre líneas punteadas en la Fig. 106.) 

La carga se almacena en la base cuando 
se conduce corriente en cualquier sentido. 
La cantidad de carga almacenada al final 
de cada semiciclo de conducción depende 
de la di/dt de conmutación, es decir, de la 
rapidez de disminución de la corriente de 
carga a medida que se acerca la conmuta- 
ción. La capacitancia de la juntura del 
triac en la conmutación es una función de 
la carga remanente que hay en ese 
momento. Cuanto mayor es di/dt, tanto 
más grande es la carga remanente y la 
capacitancia de la juntura. Cuando la 
tensión cambia de sentido, la carga 
remanente se difunde en la mitad opuesta 
de la estructura del triac. La rapidez de 
aumento de esta tensión (dv/dt de con- 
mutación) origina, junto con la capacitan- 
cia de la juntura, una circulación de 
corriente que, si es suficientemente gran- 
de, puede pasar al triac al estado de 
conducción en ausencia de señal de 
compuerta. 

La capacidad de la dv/dt de conmuta- 
ción es especificada en volts por microse- 
gundo para las siguientes condiciones: 

1. Corriente máxima nominal de esta- 
do SI [Ir «Efio)]; 

2. Temperatura de carcaza máxima 
para el valor nominal de la corriente de 
estado SI; 
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3. Tensión máxima nominal de estado 
NO (Vprom); 

4. di/dt máxima de conmutación (don- 
de di/dt = Ipico sen Wwt y W= 211). 

La dv/dt de conmutación puede enten- 
derse en función de un circuito práctico y 
relacionarse con las condiciones preceden- 
tes considerando un circuito simple com- 
puesto por un triac y una carga inductiva, 
que puede ser un motor. Este circuito, 
junto con sus formas de onda, aparecen 
en la Fig. 271. Si se aplica al triac una 
señal de compuerta que permita la con- 
ducción continua, la corriente de carga 
(IL) se retrasa con respecto a la tensión 
de línea (V Linea), aproximadamente 90 * 
con la carga inductiva. Durante la conduc- 
ción en estado SI del triac, la tensión 
existente a través del triac (Vr) está en 
fase con la corriente de línea y tendrá 
típicamente una amplitud de +1,5 volts. 
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Cuando se elimina la señal de com- 
puerta, el triac comienza a apagarse cerca 
del final del semiciclo, cuando la corrien- 
te de carga cae a un valor inferior a la 
corriente de sostén (1Í) del triac. En el 
instante en que el triac se apaga, la 
tensión (Vr) invierte su sentido y ascien- 
de hasta el pico de la tensión de línea 
(VL ínea), siendo una característica de los 
componentes del circuito su rapidez de 
aumento (dv/dt de conmutación) y las 
sobretensiones. Después que el triac se ha 
apagado satisfactoriamente, la tensión 
(Vr) está en fase con la tensión de línea. 
Si la dv/dt de conmutación del circuito es 
mayor que la capacidad de dv/dt de 
conmutación del triac, éste no se apaga 
sino que pasa al estado SI. Cuando no se 
aplica señal, el triac trata nuevamente de 
apagarse en el siguiente semiciclo (polari- 
dad opuesta). Si lo logra, permanece 
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Vr 
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CONMUTACION DE 
DV/DT 


INVERSION DE FASE DE 90” 


CORRIENTE 
DE FUGA 





SEÑAL 
D 


E 
COMPUERTA 
EXTRAIDA 


TENSION 


TRIAC 


Figura 271, Formas de onda de un circuito simple de triac con carga inductiva. 
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Ñ Figura 272. Uso de una red amortiguadora para' reducir la dv/dt de conmutación del circuito. 


apagado; si se excede nuevamente su  rrientes elevadas de descarga del capacitor 

capacidad, permanece encendido hasta a través del triac. 

cortar la energía del circuito. La Fig. 273 indica cómo depende la 
En la Fig. 272, el último semiciclo de capacidad dei dv/dt de conmutación de 


la corriente de conducción del triac (IL) 
1 ha sido superpuesta a la capacidad de 
1 dv/dt de conmutación. Este diagrama 
indica que la capacidad del circuito 
excede la capacidad del dispositivo; por lo 
tanto, el triac no se apagará. Una “red 
amortiguadora” adicional, compuesta de 
un resistor y un capacitor y colocada a 
través de los terminales principales del 
| triac, reducirá la dv/dt de conmutación 

del circuito hasta la capacidad del disposi- 

tivo, permitiendo así que ei triac se 
apague. 0,1 microfaraá y 100 ohms son 
| valores típicos de la “red amortiguadora”, 

pero estos valores pueden variar según la 
| carga y el régimen del triac. El resistor Ñ 
| debe ser lo más grande posible para 
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reducir al mínimo el campanilleo de Plgyra 273. Relación de da capacidad de sonmu 
A ac a a corrien ñ 
| sobretensión y proteger contra las co- frecuencia, y 
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un triac de la corriente y la frecuencia. 
Un triac particular tiene una capacidad de 
dv/dt de conmutación especifica a la 
corriente nominal de estado SÍ de 60 Hz. 
Si se reduce esta corriente (línea puntea- 
da), aumentará su capacidad asociada de 
dv/dt de conmutación. Debe señalarse 
que aunque la corriente sinusoidal dismi- 
nuye en valor absoluto, la di/dt de 
conmutación también disminuye. Para 
una corriente de estado SI de 400 Hz del 
mismo valor absoluto, es evidente que la 
di/dt de conmutación es mucho mayor 
que a 60 Hz y, por lo tanto, la capacidad 
de dv/dt de conmutación se reduce 
significativamente. Estas relaciones indi- 
can que un triac capaz de funcionar con 
400 Hz debe tener una capacidad de 
conmutación extremadamente alta. RCA 
ofrece una gama completa de triacs para 
funcionar con 400 Hz. Las aplicaciones 
de estos dispositivos se describen en el 
capítulo “Controles de Tensión de CA 
con Tiristores”. 


Es evidente que 400 Hz no es un 
límite superior en la capacidad de fre- 
cuencia de los triacs; 400 Hz es un punto 
de caracterización simplemente porque es 
una frecuencia de funcionamiento nor- 
mal. Las Figs. 273 y 274 indican cómo se 
puede aumentar la capacidad de frecuen- 
cia de un triac RCA típico para 400 Hz. 
La Fig. 274 muestra que la reducción de 
la corriente de carga aumenta la capaci- 
dad de frecuencia. La temperatura de 
juntura máxima nominal y la dv/dt de 
conmutación mínima nominal se mantie- 


o 
O 
O 


500 


FRECUENCIA—Hz 





50 
PONCENTAJE DE CORRIENTE NOMINAL 


Figura 274, Capacidad de frecuencia de un triao 
a 40% Hz AA de la corriente de + arUbs 





231 > 


nen constantes en esta prueba de capaci: 
dad. La Fig. 275 indica los efectos de la 
temperatura de juntura en la capacidad de 
frecuencia. Para esta prueba, la corriente 
nominal y la dv/dt mínima nominal 
han mantenido constantes. Por consi: 
guiente, si se usa un triac típico parú 
400 Hz a menos de su temperatura de 
juntura máxima nominal, su capacidad de 
frecuencia aumenta aun más. 
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Figura 275. Capacidad de frecuencia de un trigo 
para 400 Hz en función de la temperatura 
. juntura. 

De lo dicho precedentemente se dedu- 
ce que la relación existente entre l% 
capacidad de dv/dt de conmutación y la 
did de conmutación es un factor impor: 
tante en el diseño del circuito. La Pip, 
276 muestra las curvas de esta relación 
para triacs RCA de 25 y 40 amperon, 
Como marco de referencia, la Tabla XIX 
enumera los valores de di/dt para corrien- 
tes sinusoidales de 25 y 40 ampores 
eficaces y frecuencias de 50, 60 y 400 Hz, 


Vo=VDROM 

IT(EFICIF VALOR NOMINAL A DETERMIN, 
TEMPERATURA DE LA CARCAZA 

COMPUERTA ABIERTA 


8 


WELOCIDAD CRITICA DE 
CRECIMIENTO DE LA TENSION DE 
COMNMMOTACION (dv/dt)—V /ps 
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Tabla X1X — di/dt de conmutación para diferentes 
corrientes y frecuencias 


di/dt de Corriente Frecuencia de 
conmutación sinusoidal funcionamiento 
amperes 
A/ms eficaces hertz 
141 40 400 
88 25 400 
251 40 60 
13,2 25 60 
17,6 40 50 
11,0 25 50 


Otro factor que afecta considerable- 
mente la capacidad de conmutación es la 
temperatura. Todos los datos característi- 
cos de conmutación se especifican para 
temperaturas de funcionamiento de carca- 


Za máximas a la corriente nominal máxi. 
ma de estado constante. Si la temperatura 
de funcionamiento de carcaza está por 
debajo de su valor nominal, la capacidad 
de conmutación aumenta. 
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Circuitos de Potencia Híbridos 


Un circuito híbrido es esencialmente 
una combinación funcional de dispositi- 
vos de estado sólido y elementos pasivos 
asociados (resistores y capacitores) dentro 
de una sola cápsula. Un circuito de 
potencia híbrido simple puede contener 
varios transistores de potencia y resistores 
conectados para formar un interruptor 
para altas corrientes. Un circuito de 
potencia híbrido más complejo, como por 
ejemplo un regulador de tensión para alta 
potencia, puede componerse de varios 
transistores de potencia y resistores, uno 
o más diodos y capacitores y un circuito 
integrado, todo montado en una cápsula 
compacta. 

La ventaja principal de los circuitos de 
potencia híbridos para los proyectistas es 
su bajo costo. Además, la substitución de 
varios elementos discretos por una cápsu- 
la funcional, redunda generalmente en 
tamaño más reducido, menor peso y 
solidez, confiabilidad y rendimiento ma- 
yores. 4 

Los circuitos de potencia híbridos se 
utilizan en una amplia variedad de aplica- 
ciones. En las impresoras de alta veloci- 
dad, los amplificadores de alta ganancia 
Darlington se utilizan en los accionadores 
de martinetes y en el control de motores. 
En las fuentes de alimentación de las 
e Pal y se emplean reguladores de 
tensión provistos de protección contra el 
pd y contra las fallas de carga en 
accionamientos de palanca, Los amplifica: 


+. a 


dores lineales de potencia se utilizan en 
aplicaciones tan diversas como sistemas 
de audio, servocontroles, controles de 
motores lineales, sonares y ultrasonidos. 
Los conjuntos para alta potencia se 
emplean como interruptores de potencia, 
inversores, circuitos en puente, controles 
de motores y reguladores en derivación. 


FABRICACION 


La fabricación de circuitos de potencia 
híbridos requiere generalmente el empleo 
de las técnicas de película gruesa con 
pastillas y alambres, así como también la 
utilización de dispositivos de potencia de 
estado sólido en forma de subconjunto 
(bloque básico). 

En la Fig. 277 aparece un circuito 
típico de película gruesa. La secuencia de 
la fabricación comienza con un substrato 
cerámico virgen, Fig. 278(a). En los pasos 
siguientes de la secuencia —b), (c) y (d)— 





Figura 277, Circulto híbrido típico que con- 
tieno pastilias de dispositivos activos y capacito- 
ros, y resistoros de película gruesa ajustados, 
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Figura 278. Etapas en la fabricación de un circuito de película gruesa: (a) substrato ciego; 
(b) diagrama de conductores; (c) resistores impresos en el circuito; (d) pastillas de semiconductores 
y capacitores agregadas. 


se imprimen y graban el diagrama. de 
conductores y las tintas de los resistores, 
agregándose luego todas las pastillas de 
los semiconductores y capacitores. El 
valor de cada resistor se ajusta retocándo- 
lo por medio de un chorro de arena 
abrasiva antes de montarlo en la pastilla. 
Las 22 pastillas del circuito (7 capacito- 
res, 6 diodos y 9 transistores) se moritan 
directamente en el circuito impreso con 
un adhesivo epóxico térmicamente con- 
ductor. Las conexiones eléctricas a las 
partes superiores de las pastillas semicon- 
ductoras se efectúan mediante alambres 
de aluminio de 0,05 mm de diámetro, que 
se unen ultrasónicamente a los puntos de 
contacto. 

Las pastillas utilizadas en los circuitos 
híbridos pueden colocarse directamente 
sobre el substrato del circuito, como se 
explicó previamente, o bien armarse pri- 
meramente en “bloques básicos” para 
facilitar la manipulación. Un “bloque 
básico” es un dispositivo funcional com- 
pleto fabricado en el substrato más 
pequeño posible compatible con el tama- 
ño de la pastilla, las patitas de los 
terminales y los factores térmicos. 


También es posible fabricar los blo- 
ques básicos de los resistores de potencia 
utilizando la técnica de los substratos de 


película gruesa. Los bloques básicos de- . : 


seados para un circuito particular se 
sueldan con alta temperatura a una placa 
de base común, agregándose luego las 
interconexiones para obtener las funcio- 
nes requeridas del circuito. El sellado 
final se realiza por encapsulado plástico o 
sellado hermético. La Fig. 279 ilustra las 
etapas en la construcción de un bloque 
básico típico para un dispositivo de 
potencia. 

Estos dos métodos básicos de fabrica- 
ción se combinan a menudo en la 
construcción de circuitos específicos. En 
los párrafos siguientes se describe un 
circuito típico de potencia híbrido. 


EL AMPLIFICADOR DE POTENCIA 
LINEAL HC1000 


El amplificador de potencia híbrido 
HC1000 se compone de dos secciones. La 
sección de entrada y excitación, que 
incluye un circuito protector para limitar 
la línea de carga, excita una sección de 
salida compuesta de dos transistores de 
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potencia que funcionan en clase B en 
simetría casi complementaria. Un diodo 
colocado a través de cada transistor de 
salida protege al amplificador de las 
sobretensiones inductivas generadas por 
las cargas acopladas por trasformador y 
por las cargas del motor. : 

La construcción del HC1000 combina 
las técnicas de la película gruesa y el 
bloque básico. La sección excitadora es el 
circuito de película descripto anterior- 
mente y representado en la Fig. 277. 
Después de la fabricación, el circuito 
excitador es probado funcionalmente pa- 
ra verificar su distorsión, potencia de 
salida, sensibilidad, limitación de línea de 
carga y balanceo. Las unidades que 
superan estas pruebas están en condicio- 
nes de ser armadas en la sección de salida. 

La sección de salida, Fig. 280, se 
compone de dos transistores de potencia, 
montados en distribuidores de calor de 
cobre, y dos rectificadores, Los dispositi- 
vos de salida están eléctricamente aislados 
de la placa metálica de base por el 
substrato cerámico de salida. Un armazón 
de terminales cumple dos funciones: hace 
las conexiones a los dispositivos de la 
sección de salida y actúa como interco- 
nectador para el substrato de la sección 
excitadora. 


PASTILLA DEL TRANSISTOR 
DE POTENCIA 


ARMAZON DEL TERMINAL DEL 
CONJUNTO DE SALIDA 


PASTILLA 
DEL DIODO 
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Durante el armado final, un substrato 
excitador ya probado se une a la placa de 
base de una etapa de salida, también 
probada, mediante un adhesivo térmica- 
mente conductor, fijándose los terminales 
externos en sus respectivos bloques meta- 
lizados. Después de la verificación eléctri- 
ca del circuito amplificador completo, 
todas las conexiones se sueldan en su 
lugar por el proceso de reflujo. La Fig. 
281 muestra el conjunto completo en 
condiciones de encapsularlo y recortarle 
los terminales. 


Antes del encapsulado plástico, el 
amplificador es revestido con una resina 
elástica que sirve para amortiguar los 
esfuerzos inducidos por los diferentes 
coeficientes de dilatación térmica de los 
materiales utilizados. El material plástico 
empleado para el encapsulado moldeado 
forma una unión adhesiva muy firme con 
la placa de base y los terminales, elimi- 
nando prácticamente la posibilidad de 
que se infiltre humedad por la superficie 
de contacto entre el metal y el plástico. 
Las estructuras de este tipo han sido 
sometidas a varios miles de ciclos térmi- 
cos inducidos eléctricamente, a máxima 
disipación de potencia, sin que hayan 
sufrido fallas. 


DISTRIBUIDOR 
DE CALOR 


PLACA DE 
BASE METALICA 


SUBSTRATO CERAMICO * 
DE SALIDA 


COLECTOR 


EMISOR 


Figura 280. Transistores y diodos de salida del HC1000 montados sobre la placa de baso, 


AS qá¡jIIT€CRRPPP 


Circuitos Híbridos 237 





Figura 281. Conjunto completo del HC1000 antes del encapsulado. 


En la Fig. 282 se muestra una fotogra- 
fía del amplificador híbrido HC1000 ya 
terminado. En razón de que la placa de 
base está aislada eléctricamente del circui- 
to, ella puede ser atornillada directamente 
a un disipador. 

El HC1000 está diseñado para usarse 
en sistemas amplificadores de audio, 
servoamplificadores, amplificadores de 
deflexión, reguladores de tensión e inver- 


sores excitados. rr 


CONSIDERACIONES Figura 282. Fotografía del conjunto completo 
SOBRE EL FUNCIONAMIENTO de un HC1000. 


Los circuitos de potencia híbridos son vista térmico, mecánico y eléctrico. Pue- 
dispositivos resistentes desde el punto de den ser proyectados para suministrar 





1mm R 
MIN, 


HC1000 


Figura 283, Especificaciones aconsejadas para doblar los terminales lors clreultos de potencia 
h lv! Tormos de Mal: 


dos que emplean terminales en 
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corrientes de varios cientos de amperes y 
capacidades de admisión de potencia 
cercanas a 1 kilowatt. Se pueden incluir 
circuitos de protección dentro de los 
circuitos híbridos y también es posible 
agregar elementos externos para ampliar 
su capacidad y aumentar el número de 
aplicaciones. 


Debido al tamaño y forma de la 
cápsula del HC1000, se recomiendan 
disipadores térmicos con la cara posterior 
plana para simplificar el armado. Al fijar 
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la unidad al disipador se utilizará grasa 
siliconada o compuesto para disipadores, 
como el Dow Corning 340 o equivalente. 

En los circuitos de potencia híbridos 
que utilizan terminales estañados en for- 
ma de cintas, como el HC1000 de la Fig. 
282, el método de conexión más sencillo 
consiste en soldar alambres a los termina- 
les y aislar cada conexión con vaina 
plástica. Si es necesario dar alguna forma 
especial a los terminales, se recomienda el 
método de doblado ilustrado en la Fig. 
283. 
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Fuentes de Alimentación de CC 


Una fuente de alimentación de CC 
convierte la energía de una línea de CA 
en corriente continua y en una tensión 
constante de valor deseado. La energía de 
entrada de CA es rectificada primeramen- 
te para proporcionar una CC pulsante y 
luego filtrada para producir una tensión 
estable. Finalmente, la tensión puede 
regularse para mantener un nivel de salida 
constante a pesar de las fluctuaciones de 
la tensión de línea o de la carga del 
circuito. La rectificación, filtrado y regu- 
lación en una fuente de alimentación de 
CC se ilustran en la Fig. 284. 

Una fuente de alimentación de CC no 
necesita incluir los tres elementos que 
aparecen en la Fig. 284. Las fuentes de 
alimentación para electrogalvanoplastia y 
cargadores de batería sólo requieren la 
rectificación de la CA, mientras que los 
receptores de radiofonía y los amplifica- 
dores de fonógrafos necesitan nada más 


CA RECTIF?" 
CADOR 


FILTRO 


que las etapas de rectificación y filtrado. 
Sin embargo, hay circuitos tales como 
osciladores, amplificadores de alta ganan- 
cia y lógica de baja tensión que tienen 
exigencias estrictas sobre frecuencia, esta- 
bilidad y salida. Por lo tanto, ellos son 
afectados seriamente por las variaciones 
en las tensiones de alimentación de CC, 
requiriendo frecuentemente algún tipo de 
regulación para evitar cambios considera- 
bles en la salida de una fuente de CC 
como resultado de fluctuaciones en la 
tensión de línea o variaciones en la carga 
del circuito. 


RECTIFICACIÓN 


El circuito rectificador más adecuado 
para una aplicación particular depende de 
los requerimientos de tensión y corriente 
de CC, de la magnitud de la ondulación 
(fluctuación indeseable que se produce en 
la salida" de CC a causa de una componen- 


REGULADOR cc 





ra 284, Diagram 
pl! á mues estra 


+2 Lo ques de una fuente de alimentación de CC regulada. Las formas de 
an ¡18 Aral ion la [SQcirióR ción, el flitrado y la regulación. 
can las ¡Votuael os de tensió n como resultado de las variaciones de entrada.) 


Las líneas punteadas. 
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te alterna) que puede tolerar el circuito y 
del tipo de energía de CA disponible. Las 
Figs. 285 a 291 muestran siete configura- 
ciones básicas de los circuitos rectifica- 
dores. (No se han indicado los filtros 
usados para suavizar la salida del rectifica- 
dor, pero a ellos se los analizará más 
adelante.) Estas ilustraciones también in- 
.cluyen las formas de onda de tensión de 
salida de los diferentes circuitos y las 
formas de onda de corriente de cada 
rectificador individual. La forma de onda 
ideal de tensión debe ser lo más plana 
posible (es decir, acercándose a una CC 
casi pura). Una curva plana indica una 
relación entre tensión de pico y tensión 
promedio igual a uno. 

El circuito monofásico de media onda 
de la Fig. 285 entrega sólo una fase de 
corriente por cada ciclo de tensión de 
entrada de CA. Como lo muestra la forma 


a 


Eprom 


CORRIENTE DEL 


TENSION 
DE SALIDA RECTIFICADOR 
in Le ¿UV AE 


Figura 285, Circuito monofásico de media onda. 


de onda de corriente, el único rectificador 
conduce toda la circulación de corriente. 
Este tipo de circuito contiene un porcen- 
taje muy elevado de ondulación de salida. 

La Fig. 286 ilustra un circuito monofá- 
sico de onda completa conectado al 
secundario de un trasformador de alta 
tensión con punto medio. Este circuito 
tiene una relación tensión de pico-tensión 
promedio inferior a la del circuito de la 
Fig. 295 y alrededor del 65 por ciento 
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Eprom 


NE Ss 


TENSION CORRIENTE DEL 


DE SALIDA RECTIFICADOR 


AA 


UU) y => tm 


Figura 286. Circuito monofásico de onda com- 
pleta con trastormador de alimentación pro- 
visto de punto medio. 
menos de ondulación. A través de cada 
uno de los rectificadores circula sólo el 50 
por ciento de la corriente total. Este tipo 
de circuito está muy difundido en los 
receptores de televisión y los amplificado- 

res de audio grandes. 
El circuito puente monofásico de onda 
completa de la Fig. 287 emplea cuatro 


+ 


Eprom 


TENSION CORRIENTE DEL 
DE SALIDA RECTIFICADOR 


Figura 287. Circuito monofásico de onda com» 
pleta sin trasformador de alimentación pro: 
visto de punto medio (es decir, circuito 


rectificador puente). 
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TENSION 
DE SALIDA 


Anas 


CORRIENTE DEL 
RECTIFICADOR 


Figura 288. Circuito trifásico media onda en estrella. 


rectificadores y no requiere trasformador 
con punto medio. Este circuito puede 
utilizarse para suministrar el doble de 
tensión de salida que el circuito de la Fig. 
286 para la misma tensión de trasforma- 
dor; también se lo puede usar para 
exponer a cada rectificudor individual a la 
mitad de la tensión inversa de pico para la 
misma tensión de salida. A través de cada 
rectificador circula sólo el 50 por ciento 
de la corriente total. Este tipo de circuito 
es ampliamente usado en los trasmisores 
de radioaficionados. 

Los circuitos trifásicos representados 
en las Figs. 288 a 291 se encuentran 
generalmente en equipos industriales pe- 
sados, tales como los trasmisores de alta 






potencia. El circuito trifásico de media 
onda en estrella; Fig. 288, utiliza tres 
rectificadores. Este circuito tiene mucha 
menos ondulación que los circuitos men- 
cionados anteriormente. Además, a través 
de cada rectificador circula sólo un tercio 
de la corriente de salida total. 

La Fig. 289 muestra un circuito puen- 
te trifásico de onda completa con seis 
rectificadores. Este circuito entrega el 
doble de tensión de salida que el circuito 
de la Fig. 288 para las condiciones del 
mismo trasformador. Además, este circul- 
to, al igual que los de las Figs. 290 y 291 
tiene una ondulación muy pequeña, 

En el circuito hexafásico en estrella de 
la Fig. 290, que también emplea seis 


TENSION 
DE SALIDA 


DABRA* 

0 |], 

) k— 1 Y — 
+ 


Eprom 


halo ¿le 


CORRIENTE DEL 
RECTIFICADOR 


Figura 289. Circulto trifásico de onda completa en ostrolla, 
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Figura 290. Circuito hexafásico en estrella. 
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Figura 291. Circuito trifásico de doble estrella y trasformador interfases. 
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rectificadores, circula a través de cada 
rectificador de salida la cantidad mínima 
de la corriente de salida total (un sexto). 
El circuito trifásico de doble estrella y 
trasformador interfásico, Fig. 291, utiliza 
seis rectificadores de media onda en 
paralelo. Esta disposición entrega seis 
pulsos de corriente por ciclo y el doble de 
la corriente de. salida del circuito de la 
Fig. 288. | 

La Tabla XX enumera las relaciones de 
tensión y corriente para los circuitos de 
las Figs. 285 a 291. Estas relaciones 
corresponden a tensiones sinusoidales de 
entrada de CA. Es recomendable, por lo 
general, utilizar cargas inductivas en lugar 
de cargas resistivas para filtrar la corriente 
de los rectificadores, salvo en el circuito 
de la Fig. 285. Las relaciones de corrien- 
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tes dadas para las cargas inductivas cOrres- 
ponden sólo para el caso en que se utilice 
un choke de filtro entre la salida del 
rectificador y cualquier capacitor del 
circuito del filtro. Los valores consigna» 
dos no tienen en cuenta las caídas de 
tensión que se producen en el trasforma- 
dor de potencia, en los rectificadores de 
silicio o en los componentes del filtro, en 
las condiciones de carga. Cuando se ha 
seleccionado un rectificador particular 
para utilizarse en un circuito específico, 
la Tabla XX no podrá usarse para 
determinar los parámetros y caracter 
ticas del circuito. eh. 
En la Tabla XX todas las relaciones $e 
dan como funciones de la tensión de 
salida promedio Eprom o de la corriente 
de salida de CC promedio Íprom, lN 














Tabla XX — Relaciones de tensión y corriente de los circuitos rectificadores 
representados en las Figs. 285 a 291. La Fig. 285 emplea una carga resistiva 
y las Figs. 286 a 291 una carga inductiva 


RELACIONES DE LOS CIRCUITOS 


Tensión de Salida: 
PEO DIO ici a a Eprom 
De pico (Xx Eprom) .......... 3,14 
ElNca2 OO Barom). cauccsrn os E? 
Ondulación 6) ................. 121 
Tensión de Entrada (eficaz): 
Fase (x Eprom ) A MA A 2,22 
Entre conductores (x Eprom) .. 2,22 
Salida promedio (Carga): 
COFTIOTTO aics aaa lbrom 
RELACIONES DE LAS 
CELULAS RECTIFICADORAS 
Corriente directa: 
Promedio (X Iprom) ......... 1,00 
Eficaz (x prom ): 
CAIgA FOsistiVa ............ 1,57 
carga inductiva ........... —- 
De pico (X Iprom ): 
Carga resistiva ............ 3,14 
carga inductiva ........... - 
Relación pico-promedio: 
carga resistiva ............ 3,14 
carga inductiva ........... - 
Tenslón inversa de pico: 
X Borom RT AR A 3,14 
o OOOO 1,41 
* a derivación central * a neutro 


Fig. 285 Fig. 286 Fig 287 Fig. 288 Fig. 289 Fig. 290 Fig. 291 


Eprom Eprom Eprom Eprom Eprom Eprom 
LS 1,57 11d 1,05 1,05 1,05 
114 e 8 1,02 1,00 1,00 1,00 

48 48 18,3 4,3. 4,3 4,3 
1,11* 1,11. 0,855” 0,428% 0,74 0,855% 
2,22 2,11 1,48 0,74 1,48+ 1,71% 
Iprom  Iprom  Iprom  Iprom  IÍprom  IÍprom 

0,5 0,5. 0,333 0,333. ..0,16/ 20187 

0,785 0,785 0,587 0,579 0,409 0,293 

0,707 0,707 0,5578 0,578 0,408 0,289 
1,57 1,57 1,21 1,05 05 0,525 
1,00 1.00 1,00 1,00 1,00 0,500 
3,14 3,14 3,63 3,15 6,30 3,15 
2,00 2,00 3,00 3,00 6,00 3,00 
3,14 1,57 2,09 1,05 2,42 2,09 
2,82 ¡A ds 2,89: "2/48 

Y valor máximo hvalor máximo sln carga 
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cuales se expresan como la unidad en 
cada circuito. En las aplicaciones prácti- 
cas, los valores absolutos de estos valores 
promedio variarán, lógicamente, según las 
diferentes configuraciones de los circui- 
tos. 


FILTRADO 


Los circuitos de filtro se utilizan 
generalmente para suavizar la ondulación 
de CA a la salida de un circuito rectifica- 
dor. Los filtros pueden ser de dos tipos 
básicos: de entrada a choke inductivo y 
de entrada capacitiva, realizándose fre- 
cuentemente combinaciones de estos ti- 
pos. En la Fig. 292 se ilustran algunos 
circuitos de filtro típicos. 
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no por la fuente de alimentación, hasta 
que la tensión de entrada vuelve a ser 
igual a la tensión existente a través del 
capacitor en el semiciclo siguiente. En la 
Fig. 293 se ve un circuito rectificador con 
capacitor “suavizador” y las respectivas 
tensiónes. 

Si con este tipo de circuito se utilizan 
capacitores más grandes, es posible obte- 
ner mayores tensiones y corrientes pro- 
medio de CC. Un capacitor más grande 
también tiende a reducir la ondulación; 
pero se deben tomar precauciones para 
que el capacitor no sea tan grande que el 
rectificador se recaliente a causa de las 
excesivas corrientes eficaces y de pico. 
Los efectos de una carga capacitiva en un 
circuito rectificador se analizan detallada- 









FILTRO CON ENTRADA FILTRO CON ENTRADA FILTRO CON 
POR INDUCTOR POR CAPACITOR CAPACITOR 
0— 
L L k 
ENTRADA ale ENTRADA le O 
SALIDA DEL le. SALIDA 
RECTIFI- A RECTIFI1- G 
CADOR CADOR 


DEL 
RECTIFICADOR C he 


L= INDUCTOR DE FILTRO 


ES 


O—NNVANL O) 


ENTRADA SALIDA 


OO 





C= CAPACITOR DE FILTRO 
L 


To 
ENTRADA T SALIDA 


Figura 292. Circuitos de filtro típicos. 


El más simple de estos circuitos de 
filtro es el de entrada capacitiva. Este tipo 
de filtrado se emplea más comúnmente en 
circuitos de baja corriente en los cuales se 
puede tolerar una ondulación bastante 
grande. Tales circuitos son generalmente 
monofásicos de media onda o de onda 
completa. En este tipo de filtro, el 
capacitor se carga hasta aproximadamente 
el pico de la tensión de entrada en cada 
semiciclo de conducción del rectificador. 
La corriente que se dirige a la carga es 
suministrada entonces por el capacitor, y 


mente en la sección “Circuitos con Carga 
Capacitiva”. 

El filtro que sigue en simplicidad es el 
de entrada inductiva. Este filtro cumple la 
misma función que el de entrada capaciti- 
va en el sentido de que suaviza la 
corriente de carga almacenando energía 
durante una parte del ciclo y entregándo- 
la a la carga durante la otra parte. Sin 
embargo, el inductor actúa de manera 
diferente al ampliar el tiempo durante el 
cual se extrae corriente de un rectifica 
dor, Cuando se usa un inductor “suaviza. 
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Figura 293, Circuito rectificador puente con 
filtro de entrada a capacitor. 


dor” en serie con un circuito rectificador 
de onda completa, el período de conduc- 
ción de cada rectificador puede ampliarse 
de manera tal que la conducción no cese 
en un rectificador hasta que el otro 
rectificador comience a conducir. Como 
resultado de esta acción, cualquier incre- 
mento de inductancia para reducir la 
ondulación produce una disminución en 
la tensión y corriente promedio de salida. 

Las capacidades de suavizamiento de 
los capacitores e inductores se pueden 
combinar, como se muestra en los filtros 
de la Fig. 292, para aprovechar las 
mejores características de cada uno. En 
esta forma, es posible diseñar filtros que 
proporcionen máxima salida y mínima 
ondulación con componentes razonable- 
mente pequeños. 


CIRCUITOS CON 
CARGAS CAPACITIVAS 


Cuando se emplean rectificadores en 
los circuitos con cargas capacitivas, las 
formas de onda de corriente de los 
roctificadores pueden apartarse considera- 
blemente de su verdadera forma sinusoi- 
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dal. Esta desviación es más evidente para 
la relación entre corriente de pico y 
corriente promedio, la que es algo mayor 
que para la de una carga resistiva. Por esta 
razón, los cálculos con regímenes capaci- 
tivos son generalmente más complejos y 
largos que los necesarios para los circuitos 
rectificadores con cargas resistivas. Sin 
embargo, el sistema de regímenes que se 
describirá permite al proyectista calcular 
de manera rápida y exacta las curvas 
características de los circuitos rectificado- 
res con cargas capacitivas. 

La Fig. 294 muestra dos circuitos 
rectificadores típicos con cargas capaciti- 
vas, uno de ellos es de media onda y el 
otro doblador de tensión. En tales circui- 
tos, la reducida caída de tensión directa 
de los rectificadores de silicio puede 
producir una sobrecorriente transitoria 
muy elevada cuando se activa por primera 
vez la carga capacitiva. Aunque la impe- 


Rs 





R 
0,2 
MEGOHM 





Figura 294, Circuitos rectificadores típlcos con 
cargas Capacitivas: (a) circuito rectificador de 
media onda; (b) duplicador de tensión. 
dancia del generador o de la fuente puede 
ser lo suficientemente alta como para 
proteger al rectificador, es necesario agre- 
gar una resistencia adicional en ciertos 
casos. La suma de esta resistencia y la 


PP” 
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resistencia de la fuente se denomina 
resistencia limitadora total Rs. La magni- 
tud de la Rs requerida para proteger al 
rectificador se calcula mediante gráficos 
de regímenes de sobrecorrientes transito- 
rias similares a los que aparecen en las 
Figs. 295 y 296. Cada punto de estas 
curvas define un régimen de sobrecorrien- 
te al indicar el tiempo máximo durante el 
cual el dispositivo puede conducir sin 
riesgos un valor específico de corriente 
eficaz. 


CORRIENTE EFICAZ—A 


CORRIENTE EFICAZ—A 





DURACION DE LA SOBRECORRIENTE—S 


Figura 295. Gráficos de regímenes universales 
de sobrecorriente transitoria para los rectifica- 
dores RCA. 


Con una carga capacitiva, la sobre- 
corriente máxima ocurre si se enciende el 
circuito cuando la tensión de entrada está 
cerca de su valor de pico. Cuando la 
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constante de tiempo RsC del lazo de 
sobrecorriente es mucho menor que el 
período de la tensión de entrada, la 
corriente de pico lpico es igual a la 
tensión de pico Epico dividida por la 
resistencia limitadora Rs y la sobreco- 
rriente transitoria resultante se aproxima: 
a una corriente que disminuye exponen- 
cialmente con la constante de. tiempo. 
RG, : pe 

Los regímenes de sobrecorriente tran- 
sitoria para los rectificadores se dan a 
menudo en valores eficaces de sobreco- 
rriente y en la duración t de la sobre- 
corriente. Para los fines de los regímenes, 
la duración t de las sobrecorrientes se 
define por la constante de tiempo RC. 
La sobrecorriente eficaz lerie se aproxima 
entonces mediante las siguientes ecua- 
ciones: 


Tefic = 0,7 (Epico C/RsC) = 
= 0,7 (Epico C/0) (247) 
y 
lefict = 0,7 Epico € (248) 


donde Epico y C son los valores especifi- 
cados por el diseño del "circuito. Esta 
ecuación puede entonces graficarse sobre 
el diagrama de regímenes de sobrecorrien- 
te, cuyos ejes son lefic y t. Debido a que 
RsC es igual a t, cualquier valor dado de 
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CORRIENTE EFICAZ—-A 


0, mae 
DURACION DE LA SOBRECORRIENTE=S 


Figura 296. Gráfico de coordinación típico 
para determinar los fusibles necesarios: Curva 
A: régimen de sobrecorriente transitoria para 
un rectificador de 20 amperes; Curva B: sobro- 
corriente prevista en el circulto de media onda; 
Curva C: caracteristicas de abertura del AD 
tivo de protección; Curva D: sobrecorriente 
transitoria resultante en el circulto modificado, 
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DURACION DE LA SOBRECORRIENTE—S 


Figura 297. Gráfico del régimen de  so- 
brecorriente transitoria _ del rectificador apila- 
do CR210. 


Rs define un tiempo específico t, y por lo 
tanto un punto específico en el diagrama 
de la ecuación para lerict. No obstante, 
R, debe ser lo suficientemente grande 
como para que este punto aparezca 
debajo de la curva de régimen del 
rectificador usado. El ejemplo siguiente 
ilustra el uso de este procedimiento 
simplificado para el circuito rectificador 
de media onda representado en la Fig. : 
294(a), el cual tiene una frecuencia f de ' 
60 Hz y una tensión de entrada de pico ' 


lefic/lprom 





'MEDIA ONDA 
ONDA COMPLETA 
CENFARADS 
RL EN OHMS 
uu) — 


Rs EN OHMS 


Ipico/lprom 


3.14 


Figura 200, 








1 PARA CIRCUITOS RECTIFICADORES MONOFASICOS DE 
2 PARA C¡RCUITOS RECTIFICADORES MONOFASICOS DE 


14 PARA CIRCUITOS DOBLADORES DE TENSION 


21f DONDE f = FRECUENCIA DE LINEA 
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Epico de 4950 volts. Los valores indica- 
dos para Epico y C se substituyen en la 
ecuación de leriet en la siguiente forma: 


Leti + =0,7 (4950) (2,5 X 10) 


= 0,0086 


Cuando este valor se vuelca en el gráfico 
de regímenes de sobrecorriente de la Fig. 
297, la línea resultante corta la curva de 
régimen del rectificador en 3,3X 10* 


“segundo. La resistencia limitadora míni- 


ma que proporciona la adecuada protec- 
ción contra sobrecorrientes se calcula 
entonces así: 


R¿01> 8:3X010% 


y IO 


pe IS NOS 


= 132 ohms 


Por consiguiente, el valor de 150 ohms 
indicado para Rs en la Fig. 294(a) 
permite una protección adecuada contra 


%% RS MR 
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Relación entre las corrientes de pico, promedio y eficaz en circuitos de 


entrada a capacitor. 
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sobrecorrientes transitorias en el rectifica- 
dor. 


El diseño de circuitos rectificadores 
con cargas capacitivas requiere muchas 
veces la determinación de las formas de 
onda de la corriente del rectificador en 
términos de corrientes promedio, eficaz y 
de pico. Estas formas de onda son 
necesarias para calcular los parámetros del 
circuito, elegir los componentes y adaptar 
los parámetros del circuito a los regíme- 
nes del rectificador. Aunque el cálculo 
propiamente dicho de la corriente del 
rectificador es un proceso bastante largo, 
se pueden usar los gráficos de relaciones 
de corrientes, Figs. 298 y 299, para 
determinar la corriente de pico o eficaz si 
se conoce la corriente promedio, o vice- 
versa. 


En la Fig. 297 se muestran las relacio- 
nes entre corriente de pico y corriente 
promedio (Ipico /Iprom) y entre corriente 
eficaz y corriente promedio (lefic /Iprom ) 
como funciones de las constantes del 
circuito nuCRy y Rs/nRL. La magnitud 
WwCRy es la relación entre la resistencia 


limitadora y la resistencia de carga. El: 


factor n, llamado “factor de carga”, es 
simplemente un multiplicador que permi- 


Le 


RELACIONES DE CORRIENTES DE LOS 
RECTIFICADORES 
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te usar el gráfico para distintas configura- 
ciones de circuitos. El valor de n es igual a 
la unidad en los circuitos de media onda, 
0,5 en los circuitos duplicadores y 2 en 
los circuitos de onda completa. (Estos 
valores representan en realidad la canti- 
dad relativa de carga entregada al capaci- 
tor en cada ciclo.) 

En muchos circuitos rectificadores de 
silicio, Rs puede despreciarse cuando se 
compara con el valor de RL. En tales 
circuitos, el cálculo de las corrientes del 
rectificador se simplifica utilizando la Fig. 
299, la cual da las relaciones de corriente 
con la limitación de que Ry/RL sea 
cercana a cero. Aun cuando no se 
satisfaga totalmente esta condición, el uso 
de la Fig. 299 indica simplemente las 
mayores corrientes de pico y eficaz que 
circularán realmente en el circuito, es 
decir, los rectificadores funcionarán en 
forma más conservadora que la calculada. 
Como resultado de ello, esta solución 
simplificada puede emplearse siempre que 
se necesite una aproximación grosera O 
una verificación rápida para saber si un 
rectificador particular se adaptará a una 
aplicación específica. Cuando se requiera 
información más exacta, se utilizará el 
gráfico de la Fig. 298. 
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Figura 299. Relaciones de corriente directa de rectificadores 
a capacitor en los cualos Ry os mucho m 
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Figura 300. Relación entre la tensión de pico 

de CA aplicada y la tensión de CC de salida 

en un circuito de media onda con entrada a 
capacitor. 


La tensión de salida promedio Eprom 
es otra magnitud importante de los 
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circuitos rectificadores de entrada a capa- 
citor porque se la puede utilizar para 
determinar la corriente de salida prome- 
dio Iprom . Las relaciones entre tensiones 
de entrada y salida en los circuitos de 
media onda, duplicadores de tensión y de 
onda completa han sido representados en 
las Figs. 300, 301 y 302, respectivamente. 
La Fig. 303 muestra las curvas de la 
tensión de salida con ondulación (como 
porcentaje de Eprom ) para los tres tipos 
de circuitos. 


El ejemplo siguiente ilustra el uso de 
estas curvas en los cálculos de la corriente 
del rectificador, dándose soluciones exac- 
tas y aproximadas. Para el circuito de 
media onda de la Fig. 294(a), la reactan- - 
cia resistiva-capacitiva y C Ry está dada 
por 
“COR = 27 x60 X 2,5 X< 107 x 200.000 

= 189 
Para obtener una solución exacta usando | 
la Fig. 298, se calcula primeramente la 
relación entre Rs y Ru en la siguiente 
forma: 





Ba! subia... 
Ri 200.000 0,07 


Los valores de WCRL y Rs/RL son 
entonces graficados en la Fig. 300 para 
determinar la tensión de salida promedio 
Eprom y la corriente de salida promedio 
lorom en la siguiente forma: 


Eprom/Epico = 98% 


Eprom =0,98 X 4950 = 4850 volts 
prom E prom/ RL 
Iprom  =4850 volts/200.000 ohms = | 
= 24,2 miliamperes | ; 
1 


Este valor de Iprom se substituye luego 
en la relación lefic /Iprom obtenida con la 
Fig. 298, determinándose el valor exacto 
de la corriente eficaz leric del rectificador 
de la manera siguiente: 


lefio /Iprom ” 4,4 
lato "4,4 XK 24,2 


ya 107 millamperes 
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Figura 302. Relación entre la tensión de pico de CA aplicada y la tensión de salida de CC en un 
cíirculto de onda completa con entrada a capacitor. 
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Figura 303. Tensión de ondulación residual eficaz en clroultos con entrada a capacitor, 
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Para simplificar la solución utilizando 
la Fig. 299, se supone que la corriente de 
salida promedio Iprom .€s aproximada- 
mente igual a la tensión de entrada de 
pico Epico dividida por la. resistencia de 
carga Ry en la siguiente forma: 


+ Epico/ Rz 
= 4950/200.000 = 
= 24,7 miliamperes 


Iprom 


Iprom 


Este valor de Iprom se substituye luego 
en la relación letic /Iprom obtenida con la 
Fig. 299, determinándose la corriente 
eficaz aproximada de la siguiente manera: 


Il efic llprom E Sil 
Tefic =5,7X 24,7 = 


= 141 miliamperes 


Los regímenes de corriente en función de 
la temperatura de los rectificadores se dan 
generalmente en términos de corriente 
promedio para una carga resistiva con 
tensión sinusoidal de entrada de 60 Hz. 
Sin embargo, cuando aumenta la relación 
corriente de pico-corriente promedio (co- 
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mo ocurre con las cargas capacitivas), los 
efectos del calentamiento de las junturas 
dependen cada vez de la. corriente eficaz 
en lugar de la corriente prqmedio. Por lo 
tanto, es necesario obtener los regímenes 
de carga capacitiva mediante una curva de 
corriente eficaz en función de la tempera- 
tura. En razón de que la relación corrien- 
te eficaz-corriente promedio para el servi: 
cio de régimen es 1,57 (como lo indica la 
curva lefic /Iprom con WCR baja en las 
Figs. 298 y 299), el eje de corriente de las 
curvas del régimen de corriente promedio, 
con una fuente sinusoidal y una carga 
resistiva, se multiplica por 1,57 para 
convertir las curvas a las curvas de 
régimen eficaz. La Fig. 304 muestra un 
ejemplo de esta conversión para las curvas 
de regímenes de los rectificadores api: 
lados RCA. 


REGULACION 


La regulación de una fuente de alimen- 
tación de CC se efectúa comúnmente 
mediante algún tipo de circuito realimen- 
tador que detecta cualquier variación en 
la salida de CC y desarrolla una señal de 
control para anular esta variación. En 
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Figura 304. Regímenes de corriente-temperatura de 104 rectificadores de silicio apilados, 
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consecuencia, la salida se mantiene vir- 
tualmente constante. La naturaleza del 
control ejercido por el circuito realimen- 
tador (regulador) se determina por el tipo 
de circuito (serie o derivación) y por el 
modo de funcionamiento del elemento de 
paso de la resistencia variable, que es un 
transistor o un RCS. En un regulador de 
transistores, la tensión de salida de la 
fuente de alimentación de CC se compara 
con una tensión de referencia y la señal 
de diferencia se amplifica y realimenta a 
la base de un transistor de paso. En 
respuesta a la señal de realimentación, 
varía la conducción del transistor, ya sea 
línealmente o como un interruptor, para 
regular la tensión de salida. Cuando el 
transistor de paso puede funcionar en 
cualquier punto entre el corte y la 
saturación, al circuito regulador se lo 
denomina regulador lineal de tensión. 
Cuando el transistor de paso funciona 
sólo en el corte o en la saturación, el 
circuito se conoce como regulador de 
conmutación. Todos los reguladores con 
RCS son reguladores de conmutación en 
razón del modo de funcionamiento de los 
RCS. 


Todos los reguladores de tensión linea- 
les pueden ser en serie o en derivación, 
según la disposición del elemento de paso 
respecto de la carga. En un regulador en 
serie, el transistor de paso está conectado, 
como lo indica su nombre, en serie con la 
carga. La regulación se realiza variando la 
corriente que pasa por el transistor de 
paso en serie en respuesta a una variación 
en la tensión de línea o en la carga del 
circuito. En esta forma, se varía la caída 
de tensión a través del transistor de paso 
y la que se entrega al circuito de carga 
permanece prácticamente constante. En 
el regulador en derivación, el transistor de 
paso está conectado en paralelo con el 
circuito de carga. conectándose en serie 
con este circuito paralelo un resistor 
reductor de tensión. Si la corriente de 
carga tiende a Muctuar. la corriente que 
atraviesa el resisror de paso aumenta o 
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disminuye, según sea necesario para man- 
tener una corriente prácticamente cons- 
tante ? través del resistor reductor. 


Reguladores en serie 


Las fuentes de alimentación reguladas 
en serie pueden ser: reguladoras de 
tensión, limitadoras de corriente y regula- 
doras de tensión, reguladoras de corriente 
o reguladoras de tensión y corriente. La 
Fig. 305 muestra las curvas de respuesta 
de cada uno de estos tipos. 

Los reguladores lineales en serie consti- 
tuyen un medio excelente para impedir 
variaciones grandes en la corriente de 
carga de la fuente de alimentación o en la 
tensión de salida. El tiempo de respuesta 
rápido proporcionado por el circuito de 
control lineal permite un control estricto 
de la tensión de salida. Sin embargo, 
como el transistor de paso en serie 
equivale a una resistencia variable en serie 
con la carga. el transistor debe disipar una 
gran cantidad de potencia con tensiones 
de salida bajas. Otra desventaja del regula- 
dor en serie es que la corriente total de 
falla pasa a través del transistor regulador 
si la carga se pone en cortocircuito. Como 
resultado de esto, es necesario utilizar 
protección contra sobrecargas y cortocir- 
cuitos, en forma de circuitos limitadores 
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Figura 305. Curvas de 


respuesta tipicas de 
fuentes de alimentación 


reguladas en serie: 

(a) reguladora de tensión; (b) reguladora de 

tensión-limitadora de corriente; -(c) reguladora 
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de corriente o reductores de excitación, 
para proteger al transistor. 
Configuraciones básicas de los circui- 
tos — La Fig. 306 ilustra una configura- 
ción básica para un regulador lineal en 
serie, representativo del tipo usado en 
fuentes de alimentación reguladores de 
tensión. En este tipo de regulador, el 
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señal de error, según sea necesario para 
mantener a la tensión de salida en el valor 
deseado. 

Las fuentes de alimentación regulado- 
ras de tensión deben mantener una 
tensión de salida constante, independien- 
temente de la corriente de carga, Fig. 
305(a). Por lo tanto, la fuente tiene 
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Figura 306. Regulador de tensión básico en serie. 


transistor de paso en serie funciona 
generalmente como seguidor de emisor, 
aplicándose a la base la señal de control 
(de error) usada para iniciar la acción 
reguladora. El control de la base se 
efectúa por medio de un amplificador de 
CC, Este amplificador, que se incluye en 
el lazo de realimentación desde el circuito 
de carga hasta el transistor de paso, 
detecta cualquier variación en la tensión 
de salida comparando esta tensión con 
una tensión de referencia conocida. Si 
existe un error, la tensión de error es 
amplificada y aplicada a la base del 
transistor de paso. La conducción del 
transistor de paso aumenta o disminuye 
entonces en respuesta a la entrada de la 


RFUENTE 


+ 
== VFUENTE 


generalmente una impedancia de salida 
muy baja. Por esta razón. las fuentes 
reguladoras de tensión deberán ser tam- 
bién limitadoras de corrientes en muchos 
casos para proteger al regulador de las 
corrientes muy altas extraídas del termi- 
nal de salida que pueden ser causadas por 
un cortocircuito. En las fuentes de ali- 
mentación reguladoras de tensión y limi- 
tadoras de corriente, se impide que la 
corriente de carga aumente por encima de 
algún valor de diseño predeterminado 
mediante una reducción de la tensión de 
salida de la fuente cuando se llega a este 
límite de corriente, Fig. 305(b). 

La Fig. 307 muestra la configuración 
básica de un circuito regulador lineal 
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utilizado en las fuentes de alimentación 
reguladoras de corriente. Este regulador 
detecta la tensión que hay a través de un 
resistor en serie con la carga, en lugar de 
detectar la tensión existente a través del 
circuito de carga, como ocurre en el 
regulador de tensión lineal. Como la 
tensión que hay a través del resistor en 
serie es directamente proporcional a la 
corriente de carga, es posible usar una 
señal de error detectada para anular 
cualquier tendencia de la corriente de 
carga a apartarse del valor deseado. 
Idealmente, el regulador de corriente 
lineal tiene una impedancia de salida 
infinita y curvas características semejan- 
tes a la de la Fig. 305(c). 

El circuito regulador utilizado, con las 
fuentes reguladoras de tensión y corriente 
es en esencia una combinación de los 
otros tipos de reguladores lineales. Como 
se mostró en la Fig. 305(d), las curvas de 
respuesta de salida de este tipo de fuente 
regulada exhiben un punto de cruce en el 
cual la fuente pasa de la regulación de 
tensión a la regulación de corriente. 

La Fig. 308 ilustra un diagrama en 
bloques de una fuente de alimentación 
reguladora de tensión y corriente. La 
energía de entrada de CA es rectificada y 
filtrada y luego aplicada al circuito 
regulador. Cuando se emplean prerregula- 
dores, como ocurre normalmente, se 
prefieren los tipos de conmutación. El 
rendimiento del regulador de conmuta- 
ción es muy alto, no requiriéndose un 
tiempo de respuesta rápido a la carga o 
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Figura 308. Diagrama de bloques de una fuente 
de alimentación de CC reguladora de tensión y 


corriente en serle, 
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variaciones de línea en este punto del 
circuito. (El funcionamiento y las caracte- 


-rísticas de los reguladores de conmuta- 


ción se analizarán más adelante en la 
sección “Reguladores de Conmutación”.) 

La salida del prerregulador se transfie- 
re al elemento de paso en serie que 
proporciona el tiempo de respuesta rápida - 
para todo el circuito regulador. En este 
punto del circuito, una muestra de la 
tensión de salida es comparada con una 
tensión de referencia y la señal de error 
resultante, que es proporcional a la 
diferencia entre estas tensiones, es ampli- 
ficada y aplicada a la base de transistor de 
paso para corregir la tensión de salida. 

En este tipo de sistema, la tensión de 
salida resultante depende en grado eleva- 
do de la exactitud de la fuente de 
referencia. Esta fuente de tensión puede 
ser un diodo zener compensado a los 
cambios de temperatura colocado en serie 
con una fuente muy constante de corrien- 
te, de manera que la resistencia incremen- 
tal del diodo no produce efectos en la 
tensión de salida. La sensibilidad del 
regulador es una función inversa de la 
ganancia del amplificador de excitación. 
Cuanto menor sea la variación que se 
detecte, tanto más alta será la ganancia 
requerida del amplificador. Sin embargo, 
una ganancia más alta origina una dismi- 
nución de la estabilidad. 


Parámetros de comportamiento — La 
mayoría de las fuentes de alimentación de 
tensión regulada deben proporcionar re- 
gulación de tensión para variaciones am- 
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plias de la corriente de carga. Por lo 
tanto, es importante especificar la impe- 
dancia de salida de la fuente, AVaa/Alsa, 
para una banda extensa de frecuencias. 
Este parámetro indica la aptitud de la 
fuente de alimentación para mantener 
una tensión de salida constante durante 


las variaciones rápidas de la carga. La 


impedancia de salida de una fuente típica 
de tensión regulada es normalmente infe- 
rior a 0,1 ohm a todas las frecuencias 
menores que 2 kHz. Por encima de esta 
frecuencia, la impedancia aumenta y 
puede alcanzar varios ohms. 

Una fuente de alimentación debe con- 
tinuar suministrando una tensión (o co- 
rriente) constante independientemente de 
las variaciones en la tensión de línea. El 
índice de su aptitud para mantener una 
tensión o corriente de salida constantes 
durante la variación de la entrada se 
denomina regulación de línea, que se 
define como 100(Vo'/Vo) o como la 
variación de la tensión de entrada para 
una variación específica de la tensión de 
entrada, expresada en porcentaje. Los 
valores típicos de la regulación de línea 
son inferiores al 0,01 por ciento. 

Otro parámetro importante de las 
fuentes de alimentación es la regulación 
de carga, que especifica la cantidad en 
que varía la magnitud de salida regulada 
(tensión o corriente) para una determina- 
da variación en la magnitud no regulada. 
La regulación de carga es principalmente 
una función de la estabilidad de la fuente 
de referencia y de la ganancia del circuito 
de realimentación. 

Un parámetro de las fuentes de alimen- 
tación llamado tiempo de recuperación 
indica el tiempo necesario para que la 
magnitud regulada (tensión o corriente) 
vuelva a los límites especificados cuando 
se aplica una variación escalonada de la 
carga, Fig. 309. El tiempo de recupera- 
ción es una función de la respuesta de 
frecuencia del circuito de realimentación 
de la fuente de alimentación. En las 
fuentes de tensión regulada, el circuito de 
renlimentación aumenta la impedancia de 
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Figura 309. Curvas típicas de recuperación 
fuentes de alimentación de CC reguladas. 


salida a altas frecuencias y la impedancia 
se hace inductiva. Como resultado de 
esto, las armónicas de alta frecuencia de 
la variación escalonada de la corriente de 
carga inducen una sobretensión transito- 
ria en la salida. 

La cantidad de variación de la tensión 
de salida en la fuente regulada, respecto a 
un valor y durante un período específico 
de tiempo, se conoce como desplazamien- 
to. Este parámetro se mide después de un 
período de calentamiento inicial con la 
tensión de entrada, la carga aplicada y la 
temperatura ambiente constantes. 


Requerimientos del transistor — En los 
reguladores lineales en serie, los paráme- 
tros del transitor que afectan el diseño y 
comportamiento del circuito son: disipa- 
ción de colector, corriente máxima de 
colector Ic(máx), corriente de fuga 
(Icer en la mayoría de los casos), 
ganancias de corriente hrE y hkte, tensión 
de saturación colector-emisor Ver (sat), 
tensión de ruptura colector-emisor 
Vcgo (sus) y segunda ruptura. 

El régimen de disipación de colector 
limita la cantidad de potencia que el 
transistor en serie puede disipar sin 
riesgos cuando la fuente de alimentación 
se pone en cortocircuito. La corriente 


máxima de colector Ic(máx) limita la 


corriente total que puede admitir el 
regulador. Se requiere un valor bajo de 
corriente de fuga para mantener la estabi- 
lidad del circuito y, posiblemente, impe- 


256 


dir el embalamiento térmico. Este reque- 
rimiento hace a los transistores de silicio 
especialmente adecuados para usarse co- 
mo elemento de paso del regulador 
porque la corriente de fuga de este tipo 
de transistores es generalmente mucho 
más baja que la de los transistores de 
germanio. Los parámetros de ganancia de 
corriente hrg y hfe determinan la canti- 
dad de corriente de excitación necesaria 
en diferentes niveles de corriente de 
colector. La relación de transferencia de 
corriente directa de CA hfe también 
determina la impedancia de salida de la 
fuente. Una hfe alta produce una impe- 
dancia de salida baja. La tensión de 
saturación Vcg(sat) es un factor que 
determina la tensión de entrada requerida 
para el regulador para una determinada 
tensión y corriente de salida. La tensión 
de ruptura colector-emisor Vero (sus) 
limita la tensión de salida máxima de la 
fuente de alimentación. En la sección 
“Segunda Ruptura” ya se estudiaron las 
consecuencias de la segunda ruptura en 
los transistores. 


Técnicas para limitar la corriente — 
Uno de los problemas que deben afrontar- 
se en el diseño de los reguladores de 
tensión en serie transistorizados es la 
protección del elemento de control en 
serie de la disipación excesiva producida 
por las sobrecargas de corriente y corto- 
circuitos. 

En algunos circuitos reguladores de 
tensión en serie, las sobrecargas producen 
daños permanentes al transistor de con- 
trol en serie. Por ejemplo, cuando los 
terminales de salida del circuito regulador 
de la Fig. 310 se ponen en cortocircuito, 
se aplican al transistor toda la tensión de 
entrada y la corriente disponible. Esta 
potencia es generalmente varias veces 
superior a los regímenes de disipación del 
transistor en serie. 

Algunas veces se utiliza un fusible en 
serie para proteger al transistor en serie de 


esta disipación excesiva. Sin embargo, un 


fusible en serie no puede proporcionar 
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Figura 310. Regulador de tensión en serie sin 
limitación de corrierite, 


comúnmente la protección necesaria en 
todas las condiciones de sobrecarga por- 
que la constante de tiempo térmica del 
fusible es normalmente mucho mayor que 
la del transistor. 

La protección contra todas las condi- 
ciones de sobrecarga puede lograrse utili- 
zando un circuito que limite la corriente a 
un valor seguro, determinado por el 
régimen de disipación del transistor del 
regulador en serie. Un circuito limitador 
de corriente eficiente debe responder jo 
suficientemente rápido como para prote- 
ger al transistor en serie y permitir, no 
obstante, que el circuito vuelva al funcio- 
namiento normal tan pronto como haya 
desaparecido la sobrecarga. Es conve- 
niente obtener una protección contra 
sobrecargas de corriente con una degrada- 
ción mínima en el rendimiento del regula- 
dor. 

Un método para efectuar la limitación 
consiste en emplear un resistor en serie 
con el transistor regulador. Sin embargo, 
la gran resistencia que normalmente se 
requiere disipa una cantidad grande de 
potencia y hace disminuir el rendimiento 
del regulador. 

La sección limitadora de corriente 
(encerrada por línea de trazos) del circui- 
to regulador de la Fig. 311l(a) está 
diseñada para ofrecer una gran resistencia 
en serie durante la sobrecarga de corriente 
y una resistencia despreciable durante las 
condiciones normales. El valor de la 
resistencia Ry ha sido calculado de 
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manera que, durante el funcionamiento 
normal del regulador, el transistor Qu 
funcione en la condición saturada. Para 
las condiciones de sobrecarga, R¿ se 
regula de manera que el valor máximo 
admisible de corriente de sobrecarga que 
pasa por este resistor produzca una caída 
de tensión lo suficientemente grande para 
hacer conducir al rectificador de silicio 
CR,. La conducción de CR, reduce la 
polarización a Qy, de manera que el 
transistor aparece como una resistencia en 
serie en aumento en el circuito regulador. 

En condiciones de cortocircuito, el 
valor total de la tensión de entrada Vent 
aparece a través de Q4 simultáneamente 
con el valor límite de la corriente. El 
transistor Q4 debe ser capaz de soportar 
la disipación resultante. Cuando se ha 
llegado al límite de corriente, la tempera- 
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Figura 311. Regulador de tensión en serie con 

circuito limitador de corriente transistoriza- 

do (encerrado por líneas de trazos): (a) dia- 

grama esquemático; (b) curvas características 
de respuesta. 
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tura de juntura de OQ, se eleva hasta un 
valor considerablemente superior al de la 
temperatura ambiente. Este incremento 
de temperatura hace que el valor de la 
corriente de cortocircuito aumente leve- 
mente debido a la variación inherente de 
la tensión base-emisor VgE con la tempe- 
ratura. Este efecto se reduce al mínimo 
montando al rectificador CR, y al transis- 
tor Q4 sobre un disipador común, de 
manera que sus respectivas temperaturas 
de juntura puedan alcanzar ei mismo 
valor (los valores de sus respectivos 
coeficientes de temperatura de Vgg y de 
caída de tensión directa son compara- 
bles). 

En la Fig. 311(b) se muestra la curva 
de comportamiento del regulador de 
tensión en serie transistorizado de la Fig. 
311 (a). 
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Aunque el circuito del regulador en 
serie de la Fig. 311(a) permite limitar la 
corriente mediante circuitos simples y 
pérdida mínima de potencia durante el 
funcionamiento normal, tiene la desven- 
taja de necesitar un segundo transistor en 
serie capaz de tolerar la corriente de 
salida de cortocircuito y la tensión de 
entrada total simultáneamente. 

En muchos circuitos reguladores de 
alta tensión y alta corriente, es necesario 
conectar a los transistores de paso en 
paralelo o en serie, de manera de no 
exceder los regímenes de tensión, corrien- 
te y potencia del elemento de control en 
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Figura 312. Regulador de tensión en serie que 

utiliza un transistor de paso como parte del 

circuito limitador de corriente: (a) diagrama 

esquemático; (b) curvas características de res- 
puesta (para R, = 0). 
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serie. El método indicado en la Fig. 
311(a) puede no ser práctico en esta 
aplicación a causa del transistor en serie 
adicional requerido. El circuito ilustrado 
en la Fig. 312(a) elimina la necesidad de 
este transistor adicional utilizando al 
transistor regulador en serie como ele- 
mento limitador de corriente. Este méto- 
do es muy eficaz cuando se usa una 
conexión Darlington para el transistor de 
control en serie. Una característica conve- 
niente de este circuito en los reguladores 
para alta corriente es que funciona satis- 
factoriamente aun cuando el valor del 
resistor Ry se reduzca a cero. 
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En el circuito de la Fig. 312(a), la 
limitación de corriente se realiza median- 
te la acción combinada de los elementos 
representados dentro de las líneas de 
trazos. La tensión desarrollada a través de 
Ra y las tensiones base-emisor de Q, y 
Q, son proporcionales a la corriente de 
salida del circuito. Durante la sobrecarga 
de corriente, estas tensiones se suman 
alcanzando un valor suficientemente gran- 
de como para hacer conducir a CR, y Q4. 
Cuando CR, y Q4 comienzan a conducir, 
Oy deriva una parte de la polarización 
disponible para el transistor regulador en' 
serie. Esta acción aumenta, a su vez, la 


| 
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resistencia en serie de Q,. El valor de 
corriente del circuito, en condiciones de 
limitación de corriente, se regula variando 
el valor de la resistencia R4. 

Es posible obtener rangos mayores de 
corriente aumentando el número de recti- 
ficadores representados por CR,. El corri- 
miento de temperatura se reduce al 
mínimo montando a los transistores Q, y 
Q4 sobre un disipador común. La curva 
de comportamiento de este circuito (para 
R¿ = 0) se muestra en la Fig. 312(b). 


El circuito de la Fig. 313(a) es una 
variante del representado en la Fig. 
312(a). La limitación de corriente se 
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Eiputa 313, Regulador de tensión en serie que 

utiliza una red adicional de transistor y dio- 

do y un transistor de paso en serie para 

reaiizar la función de limitación de corriente: 

la) diagrama esquemático? (b) curvas caracte- 
rísticas de respuesta. 
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regula variando a Ry y cambiando el 
número de rectificadores de silicio repre- 
sentados por CR,. El corrimiento de 
temperatura se reduce al mínimo montan- 
do al transistor de control en serie Q, y al 
rectificador de silicio CR, en un disipa- 
dor común. La curva de comportamiento 
de este circuito aparece en la Fig. 313(b). 
Los circuitos de las Figs. 312 y 313 se 
pueden aplicar a reguladores de alta 
corriente y alta tensión ya que no se 
requieren transistores de potencia en serie 
adicionales. : 

La Fig. 314(a) muestra otro circuito 
limitador de corriente en el cual el 
transistor de control en serie del regula- 
dor se utiliza como elemento limitador de 
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Figura 314. Regulador de tensión en serie con 

limitación de corriente en el cual el transistor 

de paso en serie debe ser capaz de soportar la 

tensión de entrada y la corriente de cortocircui- 

to simultáneamente: (a) diagrama esquemático; 
(b) curvas caracteristicas de respuesta, 
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corriente. El elemento en serie debe ser 
capaz de soportar la tensión de entrada y 
la corriente de cortocircuito simultánea- 
mente. El valor de corriente de cortocir- 
cuito se elige regulando el valor del 
resistor R¿. La curva de comportamiento 
de este circuito aparece en la Fig. 314(b). 
El circuito funciona igualmente bien con 
el resistor R¿ ubicado en el terminal de 
salida positivo. 

Diseño de una fuente regulada básica 
de corriente limitada — La Fig. 315 mues- 
tra el diagrama del circuito de una fuente 
de alimentación de tensión regulada y 
corriente limitada. La función del amplifi- 
cador diferencial es mantener a la tensión 
de salida igual a la tensión que hay en la 
parte superior de Ray, que está en el 
punto Vs. Como la impedancia de entrada 
del amplificador diferencial es alta, circu- 
la hacia sus terminales una cantidad 
despreciable de corriente. Por lo tanto, 
prácticamente toda la corriente suminis- 
trada por la fuente de tensión de referen- 
cia VREF circula a través del divisor de 
tensión resistivo compuesto de RcarL y 
Ray. En condiciones de reposo, el cocien- 
te entre la tensión de referencia y la 
tensión de salida Vo está dado por 


VrEF/Vo = RcaL/Ras (249) 


Mientras la tensión de referencia per- 
manezca constante, circula a través de 
Rca una corriente Irer constante. 
Esencialmente, esta misma corriente (me- 
nos una cantidad despreciable que fluye. 
hacia el amplificador diferencial) es la que 
circula a través de Ray. La tensión de 
salida puede expresarse por el siguiente 
producto: 


Vo =lo Ras (250) 
Si una corriente de 0,01 ampere circula a 
través de Rays, la tensión de salida se 
ajusta entonces a razón de 1/0,01 o 
100 ohms por volt, La resistencia R ay 
puede ubicarse en un lugar alejado de la 
fuente para programarla a distancia, 
La Ec.(249) implica que la estabilidad 
de la tensión de salida de CC de la fuente 
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Figura 315. Fuente de alimentación de tensión regulada y corriente limitada. 


de alimentación sea una función directa 
de la estabilidad de la tensión de referen- 
cia. Tia estabilidad del sistema de reali- 
mentación de CA de la fuente de alimen- 
tación se mantiene agregando una capaci- 
tancia grande en paralelo con la tensión 
de salida de la fuente, como se vé en la 
Fig. 316, la que también ilustra el meca- 
nismo de realimentación de una fuente 
de tensión regulada. Existen tres puntos 
en el circuito en los cuales se producen 
inversiones de fase: el transistor de paso, 
el amplificador de excitación y el ampli- 
ficador diferencial. Si la suma de estas in- 
versiones de fase es aproximadamente 
180 grados, y si hay un punto en el cir- 
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cuito en el cual la ganancia es mayor | 
la unidad, todo el sistema se hará inesta- 
ble. El agregado de un capacitor en la sa* 
tida disminuye la ganancia a frecuencias: 
mayores cuando la inversión de fase total 
(incluyendo la creada por el propio A . 

citor) es 180 grados o más. Además, de Ae | 
do a la relación inversa de la reactancla 


tor disminuye la impedancia de salida Lo» - 
tal con frecuencias altas. Y 
El transistor Qu y el resistor HA 
forman la configuración de limitación de: 
corriente para esta fuente de alimenti» 
ción. Cuando lo supera el valor límite de 
la corriente de carga, lo(máx), la corre 
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Figura 316, Circuito de realimentación de CA para una fuente de alimentación do tensión regulada a 
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pondiente caída de tensión a través de Rs 
se hace suficientemente grande como para 
polarizar en sentido directo al transistor 
OL. El transistor Oy, deriva entonces a la 
masa de referencia toda la corriente de 
excitación superior a la requerida para 
suministrar lo(máx) desde el amplificador 
diferencial. Al mismo tiempo, la impedan- 
cia del transistor de paso aumenta para 
mantener la corriente de salida en un 
valor prácticamente igual a lo (máx), 
mientras que el amplificador diferencial 
permanece temporariamente saturado. 


Ecuaciones y procedimientos del dise- 
ño — El siguiente es un procedimiento 
detallado para diseñar una fuente de 
alimentación práctica de corriente limita- 

y tensión regulada, como la que 
aparece en la Fig. 315: 

l. Se determinan las condiciones de- 
seadas de entrada y salida para la fuente y 
las desviaciones previstas respecto de 
estos valores. En esta determinación, se 
deben considerar los siguientes paráme- 
tros: 


Condiciones de entrada 
Tensión de entrada Vi 


Posible variación positiva de la tensión 


de entrada causada por variación en 
la línea, AVi 
Posible variación negativa de la tensión 
de entrada causada por variación de 
línea y ondulación residual, AV, 
Impedancia de entrada de la fuente de 
tensión Rj 


Temperatura máxima de carcaza 
Tc(máx) | 
Condiciones de salida 


Tensión de salida máxima Vo(máx) 
Corriente de salida máxima lo(máx) 


2. Se elige un valor para la tensión de 
salida de la fuente de referencia que 
satisfaga la siguiente condición: 


Vo/20 < Veure < Vo/10 (251) 


3. Una de las ecuaciones siguientes pa- 
ra una fuente de alimentación programa- 
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ble se usa para calcular el valor de Raz. 
(Típicamente, una fuente de alimentación 
programable. tendrá una Ray igual a 
100 ohms por volt o 1000 ohms por ' 
volt.) 


Ras = 100 Vo, o Ras = 1000 Vo (252) 


4. El valor de resistencia de Rear se 
calcula mediante la siguiente ecuación, 
que se obtiene reordenando los términos 
de la Ec.(249): 

Rcar = (VreF X Ras)/Vo (253) 


5(a). Inicialmente el transistor debe 
satisfacer los siguientes requerimientos: 


Verzo(sus) > V;¡ + AV; 
Ic(max) > I¿(max) 


(254) 


donde Vi es la tensión de alimentación de 
entrada, AV; la variación máxima de la 
tensión de línea, Ia el régimen máximo 
de corriente de colector e lo(máx) la 
corriente de salida máxima. 

(b) Entonces se determina la corriente 
de salida máxima disponible desde el 
amplificador diferencial la. 

(c) La ganancia de corriente total Ar 
de las etapas excitadoras en cascada y la 
unidad de paso está dada por | 


Ar = hrr(min); X hre(min)» 


a hre(min), (255) 


Por lo tanto, el número apropiado de 
etapas excitadoras se selecciona de mane- 
ra que la ganancia de corriente total 
satisfaga el siguiente requisito: 

¿Ar > Lo(max)/la (256) 
Además, cada transistor excitador de la 
configuración en cascada debe tener una 
tensión sustentadora colector-emisor 
Vero (sus) igual o mayor qué la del 
transistor de paso Q,. 
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(d) El valor del resistor Rs se determi- 
na partiendo de la siguiente relación: 


Rs = Vae/lLo(max) (257) 


donde Ve es la tensión base-emisor del 
transistor O. 

(e) Se elige el transistor QL limitador 
de corriente. El régimen de tensión 
máximo colector-emisor de este transistor 
Vceo debe ser mayor que el del amplifi- 
cador diferencial. 

(£) Para asegurar la obtención de la 
máxima tensión de salida Vo en las 
condiciones de corriente de salida máxi- 
ma, es necesario definir las siguientes 
magnitudes: 


Van + Van +... + Vai 


+ Veg(sat)n == Vx (208) 


Vor(sat)1 = Vy (259) 


En las condiciones prescriptas, una de las 
dos magnitudes Vx o Vy, la que sea 
mayor, aparece a través del transistor de 
paso Q;,. (Las curvas de saturación de los 
transistores de excitación y paso permiten 
determinar si Vx o Vy es mayor.) Este 
valor superior (la magnitud Vx o Vy) 
debe ser menor que la tensión de entrada 
efectiva menos la tensión de salida, es 
decir: 


Vx O Vy < [V¡— AV, — oax (R¡+Rs)]) 
= Yi (260) 


donde el miembro entre corchetes de la 
desigualdad define la tensión de entrada 
efectiva. 

(g) La selección del transistor adecua- 
do para utilizar como elemento de paso se 
basa parcialmente en la potencia máxima 
que puede disipar el dispositivo. Este 
valor de potencia máxima se calcula de 
acuerdo con el siguiente procedimiento: 
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Primero se determina le tensión de 
salida del regulador con la siguiente 
ecuación: 


Vo == Vi =p lo (Rs as Ri) En Voaso ar AVi 
(61) 


Esta ecuación se transforma para obtener 
una expresión para la caída de tensión a 
través del transistor de paso: 


Vpaso = Vi + AV¡— Vo— Io (R¡+Rg) 
(262) 


La potencia disipada por el transistor de 
paso está dada por 


(263) 


La substitución de la Ec.(262) en la 
Ec. (263) da la siguiente expresión para la 
disipación de potencia en el transistor de 
paso: 


Ppaso = lo Voaso 


Poaso = Lo (Vi+ AV) — Io Vo 


— Lo” (Ri+Rg) (264) 
Para determinar en qué valor úe corriente 
de salida lo la disipación de potencia es 
máxima, se hace igual a cero la derivada 
parcial de potencia con respecto a la 
corriente en la siguiente forma: 


dPpaso /dl == (VIFAV¡) SUN V, 


— 2L.(Ri+kRs) =0 
(265) 


La potencia máxima del circuito se 
produce por lo tanto cuando 


_ Vo + AVi¡— Vo 


Lo 
2(Ri¡+Rs) 


(266) 


La Ec. (266) muestra que la potencia 
máxima absoluta es disipada por el 
transistor de paso cuando la tensión de 
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salida Vo es cero. Para esta condición, la 
ecuación de la corriente de salida lo se 
convierte en 


plo Vi + AV; 


E (267) 
2(R¡+Rg) 


o 


Por consiguiente, la potencia máxima 
disipada por el transistor de paso se 
produce cuando la tensión de salida es 
cero (es decir, cuando los terminales de 
salida están en cortocircuito). Si la co- 
rriente de la fuente de alimentación se 
limita a un valor inferior a (V¡+ AVj)/2 
(Ri + Rs), entonces la potencia máxima 
disipada por el transistor se expresa así: 


Ppaso(máx) = l, (Vi +AVi;) 
— 10? (R¡+Rg) (268) 


donde lo es el valor máximo de corriente 
permitido por el circuito limitador de 
corriente. 

En consecuencia, cuando se va a 
especificar un transistor para que funcio- 
ne satisfactoriamente como elemento de 
paso, esta disipación máxima de potencia 
Ppaso debe ser inferior o igual al régimen 
máximo de potencia del transistor a la 
temperatura de carcaza máxima. 

(h) Además, la región de funciona- 
miento seguro máxima del transistor en 
esta fuente (un rectángulo en el cual el 
ángulo superior derecho es V;, lo.) debe 
estar dentro de la región de funciona- 
miento seguro máxima de este dispositi- 
VOS) - 

Diseño de muestra -—- El ejemplo si- 
guiente ilustra el uso del procedimiento y 
las ecuaciones básicas de diseño para el 
cálculo de una fuente práctica reguladora 
de tensión y limitadora de corriente. Se 
supone que la fuente de potencia de CA 
rectificada es la salida de un rectificador 
puente que tiene una capacitancia de 
filtro de 200 microfarads, aislada de la 
línea por un transformador 1:1. 

1. Las condiciones de funcionamiento 
deseadas se eligen así: 
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Condiciones de entrada 

Tensión de entrada V¡ = 150 V 

Posible variación positiva en la tensión 
de entrada AV¡= 20 V 

Posible variación negativa en la tensión 
de entrada AVn =40 V 

Impedancia de entrada de la fuente 
R;¡= 10 ohms 

Temperatura máxima de 
Te(máx) = 75%C 

Condiciones de salida 


Tensión de salida Vo = 100 Y 
Corriente de salida máxima lo(máx) = 
0,3 A 


2, Se elige un valor de 8,2 volts para la 
tensión de referencia en base al siguiente 
requerimiento: 


carcaza 


Vo/20 < Vrir < Vo/10 (1) 


3. El valor de Ray se calcula mediante 
la Ec. (252) en la siguiente forma: 
Rip = 1000 V,, = 1000 (120) 
= 120.000 ohms 


4. El valor de Rcar se calcula con la 
Ec. (253) así: 
Rcar = (Vrer/Vo) Rans (2) 
= (8,2 X 100 x 10%)/150 
= 5500 ohms 


S(a). Se ha elegido el transistor RCA- 
2N 5240 como transistor de paso porque 
satisface las siguientes condiciones: 


Vero(sus) > V; Xx AV; (3) 
225 > 150 + 20 = 170 

> Il.(max) 

SA.> 0,3 A 


(b) Se utiliza un amplificador diferen- 
cial que tiene una excitación disponible 
la igual a 0,4 miliampere. 


lc (max) 
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(c) Mediante la Ec. (255) se determina 
la-ganancia total de corriente de la etapa 
excitadora en la siguiente forma: 


A¡ > 1, (max) /I¿ = 300 mA/0,4mA 
= 750 (4) 


(d) El 2N3440 es un transistor de 
excitación adecuado por satisfacer el 
siguiente requerimiento: 


hre(min), X hre(min)a > Ar (5) 
20 X 40 = 800 > 750 


(e) El transistor 2N 2102 es adecuado 
como dispositivo limitador de corriente 
porque satisface el siguiente requeri- 
miento: 


Vczo (de QL) > Vo(máx) 
(del amplificador diferencial) 
0 > 82VY 


(1) Las magnitudes Vx y Vy se deter- 
minan así: 
Ver: = Vag (de 2N5239 (6) 
a lo =0,3 A)= 1 V 
Ver(sat) = Von(sat) (de 2N3440 
a la = 15 mA)= 0,5 V 
Var + Vopísat), = 0,64 + 0,75 


AS 1,39 V=Vx 
Vog(sat), (para 2N5239)= 2,5 V 
=Vy 
Vy >Vx 


Por consiguiente, V¿= 2,5 V (Vz se usa 
para representar la mayor de las dos 
magnitudes Vx y Vy). La magnitud Vz 
debe satisfacer el siguiente requerimiento: 


Va <WVi=4Y9) — Vo (7) 
— lo(max) (Ri+Rs) ' 

2,5 < 170 — 40 — 120 — 0,3(10-4+2) 

2,5 < 6,1 


base a la Ec. (268) en la forma siguiente 
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(g) El punto de potencia máxima se 
determina entonces de la siguiente ma: 
nera: 


I¿(max) < (Vi+AV;)/A(R¡+Rs) (8) 
0,3 < (150+20)/2(10+2) 
=:110/44 == il 


Por lo tanto, Ppaso (máx) se determina en 


E 


Ppaso (max) = lo (Vi+AV;) 
“n Lo* (Ri+Ks) 
= (0,3)(170) 
— (0,3)* (10+2) 


= 51 — 1,08 50 watts 


El régimen máximo de pote del 
2N5240 es 70 watts a 75%C; por 0 
guiente, la capacidad de admisión d 


do para utilizarlo como elemento de E 


(h) La región de funcionamiento má 
xima del 2N5240 en esta fuente está 
dentro de la región de funcionamier 08 
seguro máxima de este dispositivo, como 
se ve en la Fig. 317. La Fig. 318 muestra - 
el circuito completo de la fuente de 
alimentación de tensión regulada y c0+ 
rriente limitada; la Fig. 319 ilustra el 
esquema de la fuente de alimentación de 
tensión de referencia. ] 
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Figura 318. Diagrama esquemático de la fuente de alimentación de CC regulada en serie de 100 
volts en la cual la corriente de salida es limitada hasta un valor máximo de 0,3 ampere. 


Limitación de corriente de repliegue — 
La limitación de corriente de repliegue es 
una forma de protección contra el exceso 
de corriente. Si la impedancia de carga se 
reduce hasta un valor que absorbería una 
cantidad de corriente superior al máximo 
predeterminado, el circuito de repliegue 
reduce la tensión de salida, disminuyendo 
así la corriente. Una mayor reducción de 
la impedancia de carga produce una 
mayor disminución de la tensión y co- 
rriente de salida; por lo tanto, una fuente 
de alimentación regulada que incluye un 
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Figura 319. Diagrama esquemático de la fuente de tensión de referencia para la fuente de 
alimentación regulada de la Fig. 318. 





circuito limitador de corriente de replie- 
gue tiene la curva tensión-corriente que 
aparece en la Fig. 320. El proceso de 
repliegue es reversible; si la impedancia de 
carga aumenta mientras el circuito está en 
el modo de limitación, la tensión y 
corriente de salida aumentan. Cuando la 
corriente alcanza el nivel de umbral, el 
regulador es reactivado y la fuente defec- 
tuosa vuelve al funcionamiento normal. 


En la Fig. 321 aparece un circuito 
limitador de corriente de repliegue. Con 


TIPO 
2N2102 
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FUNCIONAMIENTO NORMAL 
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CORR.LIMITADORA 





Y [| CORR.NOMINAL 
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Figura 320. Curva característica de salida de 
una fuente de alimentación regulada provista de 
protección para limitar la corriente de repliegue 
del transistor de paso, 
una corriente de salida baja, el transistor 
Q; va al corte; el valor del resistor Rs se 
elige de manera que Qs tenga polariza- 
ción cero cuando la corriente de salida 
alcance su valor nominal, Ir. Cuando la 
corriente de carga lsai llega al valor 
límite, Ix, Qs comienza a conducir; la 
corriénte circula a través del resistor R», 
el transistor Q4 comienza a conducir y la 
tensión base-emisor del transistor Q, 
disminuye. Por consiguiente, la tensión 
base-emisor del transistor Q, se reduce y 
la tensión de salida de la fuente también 
disminuye. Esta disminución de la tensión 
de salida Vsai reduce la corriente de 
salida, de manera que Qs continúa condu- 
ciendo a la misma corriente de emisor. Si 
la impedancia de carga se reduce aun más, 


O q 9 





Vent 


267 


Qs es excitado más intensamente y la 
tensión y corriente de salida disminuyen 
aun más. 

El comportamiento de este circuito de 
repliegue se puede analizar mediante la 
ecuación de lazo para el circuito base-emi- 
sor de Qs. La ecuación general de lazo se 
expresa de la siguiente manera: 





Isa R; _ Vo 1 VE “p VRa (268) 






donde Vp es la caída de tensión a través 
del diodo CR, y Ve el circuito base-emi-. 
sor de Qs. Ey 

A la corriente nominal Ir, es conve- 
niente que Vgg = 0, Para esta condición, 
la Ec. (268) se puede trasformar en: : 


InRKs — Vo + Vía (260) 


A la corriente limitadora IL, justamente 
antes de la iniciación del repliegue, la 
ecuación de lazo se convierte en: 


ILRs = Vo. + Var + Va (270) 


A la corriente de cortocircuito, Isa, 


Vial = 0; por lo tanto, Vra = 0, LA 


R6 
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ecuación de lazo se expresa entonces 
mediante la siguiente relación: 


IscRs = Vo + Vane (271) 
Utilizando formas adecuadas de la ecua- 
ción de lazo, la relación entre la corriente 
limitadora y la corriente nominal se 
expresa así: 


ln. Van + Vun + Vea 


ss S 272 
Ir Vo + Vra al 


y la relación entre la corriente de corto- 
circuito y la corriente nominal está dada 
por: 


Ixo Vo + Vin y 
AI 973 
la Vo VE da 


La relación siguiente define las condicio- 
nes necesarias para que la corriente límite 
esté cerca de la corriente nominal: 


Vo + Vue + Vera = Vo + Vaa 


(274) 


Por lo tanto, 


(Vo + Vr > Vos: 


(275) 
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Si Vp es la caída a través de un sólo 
diodo (0,7 volt para un diodo de silicio) y 
si (Vp + Vra) es 3 volts como solución 
de compromiso, entonces Vr4 + 2,3 
volts. Para el transistor Qs 2N3055, V px 
es aproximadamente 0,7 volt. La relación 
entre la corriente límite y la corriente 
nominal está dada por 





y la relación entre la corriente de corto- 
circuito y la corriente nominal está dada 
por 





El posible mejorar el comportamiento 
del circuito de repliegue utilizando un 
amplificador diferencial en lugar de un 
amplificador de terminación simple Qs. 
Con el circuito mejorado, Fig. 322, se 
obtienen los siguientes valores de relacio- 
nes de corriente: 

7 * 


— = 1,05. y 


1sC_ - 0,042 
Ir R 


AMPLIFICADOR 
DIFERENCIAL 


Vsal 


Rs 
y O 


Figura 322. Circuito limitador de corriente de repliegue con amplificador diferencial para aumentar 
la sensibilidad. 
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ly 2N3055 





T, = Signal Transformer Co., 
Parte N* 24-4 o equiv. 

T, = Signal Transformer Co., 
Parte N” 12,8-0,25 o equiv, 

C, = 5.900 uF, 75 V, Sprague 
tipo 36D592F075BC o 
equiv, 

C, = 0,005 pF, cerámico tipo 
disco, Sprague TGD50 o 
equív, 

C3, 7, Cjp = 50 pF, cerá- 
mico tipo disco. Sprague 
30GA-Q50 o equiv. 

Cy = 24F, 25 V, electrolítico, 
Sprague 500D GO25BA7 o 
equiv, 

C¿= 0,01 uF, cerámico tipo 
disco, Sprague TG510 o 
equív, 

C¿= 500 uF, 50 V, Cornell- 
Dubilier N* BR500-50 o 
equiv, 

C¿= 250 pF, 25 V, Cornell- 
Dubilier N* BR250-25 o 
equiv. 

C, = 0,47 pF, pelicular, Spra- 
gue tipo 220P o equiv, 

R; = 5 ohms, 1 W, IRC tipo 
BWH o equiv, 

R, = 1.000 ohms, 5 W, Ohmi- 
te tipo 200-5 Y o equív. 

R,= 1,200 ohms, Y W, car- 
bón IRC tipo RCY% o equiv, 


PE. 6 


R, = 100 ohms, Y W, carbón, 
IRC tipo RC o equiv. 

R, = 430 ohms, 2 W, alambre, 
IRC tipo BWH o equiv, 

R,¿ = 9.100 ohms, 2 W, alam- 
bre, IRC tipo BWH o equiv. 

R, = 470 ohms, Y W, carbón, 
IRC tipo Y o equiv, 

R, = 5,100 ohms, Y W, car- 
bón, IRC tipo Y o equiv. 

Ry, R,¿ = 1.000 ohms, 2 W, 
alambre, IRC tipo BWH o 
equiv, 

Rio, R¡s= 250 ohms, 2 W, 
1% alambre, IRC tipo AS-2 
o equiv, 

R;¡¡, R,7 = 1.000 ohms, Y W, 
carbón, IRC tipo RCM o 
equiv, 


R,¿ =.82 ohms, 2 W, IRC tipo 


BWH o equiv. 

R,¿= 1.000 ohms, potenció- 
metro, Clarostat serie U39 o 
equiv, 

R,¿ = 1.200 ohms, 2 W, alam- 
bre, IRC tipo BWH o equiv, 
R,¿ = 510 ohms, Y W, car- 
bón, IRC tipo RCY% o equiv. 
R¡¿ = 10,000 ohms, Y W, 
carbón, IRC tipo RCY% e 

equiv, 

R¿¿ = 300 ohms, potencióme- 





VsAL 


O 
Ñ Rs Eb, ¿LS3ISTEMA 


tro, Clarostat serie U39 o 

equiv, 

R,, + 510 ohms, 3 W, alam- 
bre Ohmite tipo 200-3 o 
equiv, 

RC = 240 ohms, 1 %, alambre, 
IRC tipo AS-2 o equiv. 

Rs= (Véase texto para la 
parte fija); 1 ohm, 25 W, 
Ohmite tipo H o equiv. 


Varios ' 


1 disipador térmico, Delta Di- 
vision Wakefield Engineering 
NC-423 o equiv. 

3 disipadores térmicos, Ther- 
malloy N”* 2207 PR-10 o 
equiv, 

1 zócalo para 8 patitas Cinch 
N* 8-1CS o equiv. 

l zócalo para 14 patitas DIL, 


T.I., N"1C014ST-7528 o equiv. 


2 zócalos TO-5 ELCO N? 
05-3304 o equiv, 

Plaqueta Vector N* 838 
AWE-1 o equiv, 

Receptáculo Vector R644 o 
equiv, 

Chasis, Según las necesidades. 

Gabinete, Según las necesi- 
dades, 

Grasa con silicones Dow Corn- 
ing DC340, 


Figura 323. Diagrama esquemático de una fuente de alimentación de CC que utiliza circuitos 
integrados en el regulador de tensión y en el circuito limitador de corriente de plegado. 
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Fuente regulada con limitación de 
repliegue — La Fig. 323- muestra una 
fuente de alimentación regulada en serie 
con limitación de corriente de repliegue. 
Esta fuente puede entregar corrientes de 
hasta 3 amperes a 20 volts. El circuito 
utiliza circuitos integrados para las fun- 
ciones de regulación y protección; el 
regulador de tensión es un RCA-CA3055 
y el limitador de repliegue utiliza un 
amplificador operacional RCA-CA3030 
como amplificador diferencial lineal. 

-— Fuente con limitación de repliegue con 
regulador de circuito híbrido — La línea 
RCA de circuitos de potencia híbridos 
incluye un regulador de tensión en serie, 
Fig. 324, proyectado para utilizarse como 
elemento regulador en las fuentes de CC 
reguladas con limitación de la corriente 
de repliegue. El regulador de circuito 
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híbrido incluye una pastilla regulauora de 
tensión, en forma de CI monolítico RCA- 
CA3085A, que proporciona regulación 
de tensión, estabilidad y compensación de 
temperatura. Este circuito integrado pro- 
porciona uná señal regulada a un circuito 
reforzador de alta corriente y dos etapas 
que se compone de una pastilla excitado- 
ra p-n-p Q, y una pastilla de transistor 
n-p-n de base homotaxil Q4 (tipo RCA- 
2N3055) utilizada como transistor de 
paso en serie. Este circuito de salida de 
dos etapas permite una capacidad de 
corriente de carga de 4 amperes sin 
dispositivos reforzadores externos. Utili- 
zando dos transistores reforzadores exter- 
nos, el circuito híbrido puede proporcio- 
nar regulación con corrientes de carga de 
hasta 12 amperes. Para corrientes superio- 
res a los 12 amperes, es posible aumentar 


e e O 
y 2R5 | 
tK pS 
RG | 
Mo 760 | 
03 
Ri 
1,4 K 
EXCITADOR 
TIPO 
R7 PALANCA 
4.8 K R | 
12K | 
) Qs | 
R 
10K | 
Q6 | 
R 
4 
Ra AR | | 
2383 5 


AJUSTADO EN FABRICA.SEGUN 
EL VALOR PREFIJADO DE Vga 


Figura 324, Regulador de tensión en serle con clrculto hÍiprido para alta corriente RCA, 





Fuentes de CC 


la capacidad de admisión de corriente 
mediante el circuito regulador utilizado 
como excitador Darlington. 

El circuito interno del regulador híbri- 
do también incluye un circuito limitador 
de corriente de repliegue, un circuito de 
disparo tipo “palanca” y tres resistores 
estabilizadores. Estos resistores tienen la 
misión de que la corriente se distribuya 
entre el transistor de paso interno y dos 
transistores de paso externos cuando se 
requiere regulación con niveles de corrien- 
tes entre 4 y 12 amperes. 

En razón de que la pastilla CA3085A 
está calculada para funcionar con una 
tensión de alimentación máxima de 40 
volts y una tensión de realimentación a la 
entrada inversora (terminal 6) de 1,8 
volts, la capacidad de tensión de salida del 
regulador de circuito híbrido está limita- 
da a un rango de 2 a 32 volts. Existen 
circuitos reguladores de diseño standard 
que proporcionan una salida regulada a 5, 
8 o 12 volts. Para cada tipo, la tensión de 
salida regulada tiene oscilaciones del + 1% 
para variaciones tipicas en la tensión de 
línea, la corriente de carga y la tempera- 
tura. 

Los valores de los resistores divisores 
de tensión Ra y Ry establecen el nivel de 
la tensión de salida. La juntura de estos 
resistores está acoplada directamente a la 
entrada inversora de la pastilla reguladora 
de tensión CA30854A. Los valores de los 
resistores se eligen para dividir la tensión 
de salida de manera tal que, para la salida 
nominal, la tensión aplicada a la entrada 
inversora de la pastilla CA3085A sea 
aproximadamente 1,6 volts. Cualquier 
variación de la tensión de salida produce 
una variación correspondiente en la entra- 
da inversora del circuito regulador de 
tensión CA3085A, desarrollando enton- 
ces este circuito una salida para anular la 
variación de la tensión de salida. Por 
ejemplo, un aumento de la resistencia de 
carga hace aumentar la tensión de salida, 
El aumento resultante de la tensión en la 
entrada inversora del circuito CA3085A 
se aplica a la base del transistor Q4 de la 
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pastilla CA3085A, aumentando la co- 
rriente de colector de este transistor, La 
corriente de base del transistor Q;¡ 
disminuye entonces porque se deriva de 
una fuente de corriente constante. Esta 
acción, a su vez, hace disminuir las 
corrientes de base y colector del transis- 
tor Q14, de manera que se reduce la 
excitación para el transistor excitador 
p-n-p Q, y el transistor de paso n-p-n Q4. 
La corriente de carga disminuye entonces 
para que la tensión de salida vuelva a su 
valor original. 

La Fig. 325 ilustra el uso del regulador 
de tensión en serie de circuito híbrido en 
una fuente de CC regulada con limitación 
de corriente de repliegue. Esta fuente 
proporciona una salida de $ volts regulada 
al +1%. Los dos transistores externos 
2N3055 QB, y On, se usan como 
transistores de paso reforzadores para 
aumentar la capacidad de corriente de 
carga del circuito regulador básico de 10 
amperes. 

Los valores de los tres resistores 
estabilizadores (Ra, Rg y Ro) del circuito 
híbrido se seleccionan de manera tal que: 
(1) la caída de tensión a través de cada 
resistor, a la corriente nominal, sea 
aproximadamente 450 milivolts y (2) la 
corriente que pasa por cada transistor de 
paso externo sea 1,5 veces la que circula 
por el transistor de paso interno. Por lo 
tanto, estos resistores hacen que la co- 
rriente requerida se divida en partes 
iguales entre los transistores de paso 
interno y externo. 

El circuito limitador de corriente de 
repliegue se compone de los transistores 
Q, y Qs y los resistores R¡, Rs, R¿ y R> 
en el circuito híbrido de la Fig. 324, El 
transistor Q3 detecta las tensiones exis- 
tentes a través de las ramas del circuito 
puente formado por los resistores R¿ y 
R, en un lado de la juntura base emisor 
del transistor de paso en serie Q4 y por el 
resistor Ry y la resistencia de carga en el 
otro lado. Debido a que la tensión 
base-emisor del transistor O4 aumenta 
con la corriente de colector, la inclusión 
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Figura 325, Fuente de Alimentación regulada con limitación de corriente 
c 


de repliegue que utiliza un 


Írcuito híbrido de Potencia para alta corriente RCA como regulador de tensión en serie. 


de la juntura base-emisor de este transis- 


tor en el puente aumenta la sensibilidad 
del circuito. 


Durante el funcionamiento normal, el 
transistor Q; funciona en la región de 
saturación y el transistor Qy en el corte. 


disminuir la tensión base-emisor del tran- 
sistor Q,. Este efecto teduce la excitación 
de base al transistor excitador p-n-p Q, y 
consecuentemente la caida de tensión a 
través del resistor 
_de realimentación de tensión llega a un 
punto estable en la curya de resistencia de 


transistor de paso 
pastilla de circuito 
(Fig. 324) pero no 

13. La protección 


Protege al transistor 
de este transistor la 


el diodo zéner D; 
de carga. La condición . 


proporciona el transistor QGis, el cual se 
enciende cuando la corriente a través del 
resistor R, llega a 20 miliamperes, 

El circuito de disparo tipo “palanca” 
del circuito híbrido suministra una entra- 
da de disparo ul RCS de palanca externo 
2N682 en respuesta a una sobretensión 
que oscila entre 105 y 125 por ciento del 
valor nominal de salida. Esta sobretensión 
puede originarse en corrientes transitorias . 
de corta duración generadas por la carga, 
la fuente o un transistor de paso que se 
pone en cortocircuito. El resistor R 11 y 
proporcionan una 
tensión de referencia estable que es 
reducida en valor por el divisor de tensión 
formado por los resistores R¡, y R 15. La 
tensión en la juntura de estos resistores se 
compara con la tensión de salida por el 
transistor Qs. Cuando se produce una 
sobretensión, el transistor Q4 se enciende 
Y Proporciona la excitación de base para 
encender al transistor 06. Esta acción os 
regenerativa y las corrientes de colector 





Fuentes de CC 


de los transistores Qs y Qs son limitadas 
solamente por el resistor Ri3, el cual 
limita la corriente de base del transistor 

6- El resistor R,, suministra una vía de 
fuga para la juntura colector-base del 
transistor Qs. La salida del circuito de 
disparo es conectada a la compuerta del 
RCS. El RCS es disparado por la corriente 
de compuerta que se suministra a este 
circuito con el fin de proporcionar el 
camino de baja impedancia necesaria para 
desviar del circuito de carga las corrientes 
excesivas generadas por la condición de 
sobrecarga. 


Reguladores en derivación 


Aunque los reguladores en derivación 
no son tan eficientes como los regulado- 
res en serie en la mayoría de las aplicacio- 
nes, ellos tienen la ventaja de ser más 
sencillos. El regulador en derivación inclu- 
ye un elemento en derivación y un 
elemento de tensión de referencia. La 
tensión de salida permanece constante 
porque la corriente del elemento en 
derivación varía proporcionalmente a la 
corriente de carga o la tensión de entrada. 
Esta variación de corriente se refleja en 
una variación de la tensión a través de la 
resistencia R; en serie con la carga. En la 
Fig. 326 aparece un regulador en deriva- 
ción típico. 

El elemento en derivación contiene 
uno Oo más transistores conectados con 


I¡+ í 
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en paralelo con la Carga, 


Procedimiento y ecuaciones de di. 
seño — Para el diseño de los reguladores 
de tensión en derivación se recomienda el 
siguiente procedimiento detallado, 

l. Los requisitos de entrada, las condi. 
ciones de carga y los requisitos de tensión — 
de salida se definen en términos 1 10 | 


emisor común 
Fig. 327. 












siguientes parámetros: 


Tensión de entrada Vs 
Variación de la tensión de entra 

Vs | 
Resistencia de la fuente Rs ps 
Resistencia de carga de salida Ro 
Tensión de salida Vo 48 
Variación de la tensión de salida A ¡ 





l 
' 





Figura 327. Circuito regulador en derlvación 
con dos transistores como elemento de paño 
en derivación. 


Los términos Vs y Río son valores 
centrales de diseño; AVg y AR son 
desviaciones máximas de estos valores, 

2. El tipo de transistor seleccionado 
debe funcionar dentro de los regímenes 
para los siguientes valores. de V (máx), 
I, (máx) y la disipación máxima P¡ (máx) 
a través del elemento derivador cuando se 
requiere regulación de línea y de carga: 


li(max) = I,,(max) 


= V.(Rr, — ARy) (270) 


Vi(man) ». Y, 
(en condiciones de polarización directa) 


(277) 
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P,(max) = [i(max) V¡(max) (278) 
3. Se determina un valor de resistencia 
R, para proporcionar una corriente lo 
superior al valor mínimo requerido para 
suministrar la tensión de referencia (es 
decir, para provocar la ruptura de un 
diodo de referencia de tensión, por 
ejemplo). La ecuación siguiente se utiliza- 
rá como guía: 
Ro = n/lo (279) 
donde n es el número de etapas en el 
elemento derivador. 


4. La resistencia de salida Ro del 
regulador está dada por 
Ro = (2A Vo/Vo)/Rz, (280) 


Si se supone un valor de resistencia en 
serie para la referencia Rs, esta ecuación 
se puede resolver para htfe. Es posible 
demostrar que 


donde hte = hfe1, hte2 ... Hfein, y hten 
y hie son la relación de transferencia de 
corriente alterna y la impedancia de 
entrada, respectivamente, de la etapa Qn. 

5. Los valores de In y Vn para el 
elemento derivador se determinan de la 
siguiente forma: 


IT, = 1,/(hre: hrez.. .hrep-1) (282) 


donde hren-—1 es la ganancia de corrien- 
te continua de la etapa Qn—1 del elemen- 
to derivador medida a una corriente de 
colector de In—1. 


Va =Vi+V2+...+ Vn-1 (283) 


donde Vn es la tensión base-emisor de la 
etapa On—1 a una corriente de colector 
de n-1. 
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6. Se selecciona una fuente de referen- 
cia de tensión que tiene una resistencia 
inferior al valor supuesto para R+£ (0 hre 
se vuelve a calcular utilizando un nuevo 
valor de Rf), una tensión de Vr = 
Vo — Vn, una corriente máxima mayor 
que lo + In y un régimen de disipación 
máximo mayor que Vr (lo + In). 

7. Se determina el valor de la resisten- 
cia en serie R, incluyendo la resistencia de 
la fuente Rs y la resistencia externa Ry. 
El valor de R depende del valor de la 
tensión de entrada Vs y de su variación 
AVs; R puede expresarse en términos de 
estas magnitudes en la siguiente forma: 


Vs+AVg = V.+R [I(max)+11(max)] 
(284) 


Vs—AVs = Vo+FR l:(max) (285) 
Para los casos comunes, 11 (máx) es igual a 
Ir (máx). 

Ejemplo de proyecto —El ejemplo 
siguiente ilustra el procedimiento utiliza- 
do en el diseño de un regulador de 
tensión práctico del tipo en derivación, 
Fig. 328. Cuando el procedimiento deta- 
llado designa a los componentes por 
referencias, la Fig. 327 indica el compo- 
nente considerado. 

1. El primer paso en el proyecto de 
una fuente de alimentación regulada es 
establecer las condiciones y requerimien- 
tos de funcionamiento del circuito. En el 
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Figura 328. Diagrama esquemático de un cir: 
culto regulador en Jer[vVación de 28 v 
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ejemple elegido, se han supuesto los 
siguientes valores para los parámetros: 


Resistencia de fuente Rs = 10 ohms 
Resistencia de carga de salida RLo = 
110 ohms 
Posible variación en la resistencia de 
carga de salida ARy = + 55 ohms 
Tensión de entrada Vs = 49 volts 
Posible variación en la tensión de 
entrada AVs = + 7 volts 
Tensión de salida Vo = 28 volts 
Posible variación en la. tensión de 
salida AV¿ = + 0,0125 volt 
Temperatura máxima de la carcaza del 
transistor Tc(máx)= 55%C 
2. Luego se- selecciona un transistor 
para utilizarlo como elemento de paso en 
derivación en base a la corriente, tensión 
y disipación de potencia máximas que el 
elemento de paso deberá soportar en el 
circuito de la fuente de alimentación. 
Estos valores máximos se determinan en 
la siguiente forma: 


I, (máx) = IL (máx) 
= Vo/(RLo — ARL) 
= (,5 ampere 
V ¡(máx)= Vo = 28 volts 
en condiciones de polarización directa 
P,(máx) = V, (máx) I, (máx) 
= 28 X 0,5= 14 watts 


Los datos del transistor RCA-2N1485 
indican que este transistor puede funcio- 
nar dentro de los regímenes en estas 
condiciones del circuito y,.por lo tanto, 
es adecuado para usarse como elemento 
de paso. 

3. Se selecciona un diodo de referencia 
de tensión para suministrar la tensión Vr. 
Si se requiere una corriente de salida lo 
de 2 miliamperes para proporcionar la 
tensión de referencia Vr (es decir, para 
provocar la ruptura del diodo) y si se 
utilizan dos etapas para el elemento de 
paso en derivación, el valor de la resisten- 
- cia Ry en serie con el diodo de referencia 
de tensión se calcula de la siguiente 
manera; ¡ 
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Ra = 2/(2Xx107*) = 1000 ohms 


4. La resistencia de salida del regulado 
se calcula así: | 


Ro — (2AV./Vo)/Rio 
= (0,025/28)/110 
= 0,10 ohm 
S. Si se supone que la resistencia en 


serie Rf vale 5 ohms y que la etapa Qn 
tiene una impedancia de entrada típica 
hie de 50 ohms, la relación de trasferencia 
de corriente alterna hte del elemento de 
paso se determina mediante el siguiente 
cálculo: 


1000 x 50 
50 + 1000 


1000 
1 + hro 57 + 1000 


Di 
0,10 = 


hre = 52,9/0,095 = 560 


En consecuencia, se requieren dos etapas 
para el elemento de derivación, con un 
producto hfe; X htez = 560. El 2N1485 
seleccionado en el paso (2) para la etapa 
Q, tiene los siguientes valores centrale 
de diseño: ) 


lo: = L, = Vy/Ry, = 250 mA 
fi = 56 


Vaz = 0,8 volt 


Por lo tanto, para la segunda etapa Q, se 
requieren los siguientes valores: 


hroz = 560/56 = 10 
lo = 11 /hrk = 250 mA/50 = 5mA 


Estos requerimientos los satisface el tran- 
sistor RCA-2N 1481, De los datos técnicos 
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del 2N1481 se pueden obtener los si- 
guientes valores centrales de diseño para 
una corriente de colector de 3 miliam- 
peres: 


toy == 20 Mis =90 
hr rs = 25 Vnx = 0,7 V 


El valor de hie = 50 se determina en base 
a la pendiente de la curva característica 
típica (VBeE en función de Ip) en el 
punto de funcionamiento de 5 miliampe- 
res de la corriente de colector, donde Ip = 
lc/hre, = 5/25 = 0,2 miliampere. Si las 
mediciones reales indican un valor dife- 
rente del supuesto anteriormente, se 
utiliza el nuevo valor y se vuelve a 
calcular a hre. 

6. La corriente I, y la tensión V, se 
calculan así: 


Iz = 1, /(hrri hr») = 250/(50 25) 
= 0,20 mA 


Como se indicó en el paso (5), la tensión 
base-emisor del 2N 1485 para la corriente 
de colector de diseño central de 250 
miliamperes es 0,8 volt. Para el 2N 1481, 
la tensión base-emisor para la corriente de 
colector de diseño central de 5 miliampe- 
res es 0,7 volt. Por lo tanto, V, está dada 
por 


Va = 0,8 + 0,7 = 1,5 volts 


7.Se selecciona un diodo de silicio 
1IN1781 para referencia de tensión en 
base a las siguientes condiciones de 
diseño: 


Rs = 5 ohms 

Va = V.— Va = 28— 1,5 = 26,5 volts 
I(max) = I, + l2 = 2 + 0,2 = 2,2 mA 
P, = 26,5 X 2,25 = 60 miliwatts 


8. La resistencia en serie R, que inclu- 
ye tanto la resistencia de la fuente Rs y la 
resistencia externa R,, se determina para 
la condición I,(máx)= IL(máx) en la 
siguiente forma: 
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Vs — AVs = Vo +[R l:(max)] 
49 — 7 = 28 + (0,5 R) 
R = 28 ohms 


8. La resistencia R, se convierte por lo 
tanto en: 


Ri, = R— Rs = 28— 10 = 18 ohms 


El circuito del regulador de tensión en 
derivación resultante de este procedimien- 
to detallado está ilustrado en la Fig. 328. 


Regulador de conmutación 


La Fig. 329 muestra la configuración 
básica de un regulador de tensión transis- 
torizado del tipo de conmutación. En este 
circuito, el transistor de paso es conecta- 
do en serie con la carga y la regulación de 
la tensión de salida se realiza encendiendo 
y apagando el transistor de paso a través 
de un circuito realimentador. Este circui- 
to de realimentación toma parte de la 
tensión de salida y la compara con una 
tensión de referencia. La diferencia (señal 
de error) entre las dos tensiones se usa 
para controlar el ciclo de trabajo del 
transistor de paso. Si la tensión de salida 
tiende a disminuir por debajo de la 
tensión de referencia, la duración del 
pulso del tiempo de conducción aumenta. 
El transistor de paso conduce entonces 
durante un período de tiempo mayor, de 
manera que la tensión de salida aumenta 
hasta el nivel deseado. Si la tensión de 
salida tiende a elevarse por encima de la 
tensión de referencia, la duración del 
pulso del tiempo de conducción disminu- 
ye. El menor tiempo de conducción del 
transistor de paso produce entonces en 
compensación una disminución de la 
tensión de salida. Se requiere algún tipo 
de filtro entre el transistor de paso y la 
carga para obtener una salida de CC 
estable. Un filtro de uso.común consiste 
en un circuito LC y un diodo de 
conmutación, 


Fuentes de CC 217 







CONMUTAD. 
A TRANSIT. 


DESCONEC= 
CONECTADO TADO 













FUENTE DE CC 
NO REGULADA 











O TENSION 
DE SALIDA 
CIRCUITO 
DE We ms. 
CONTROL 
(a) 
RFUENTE 
VSENSOR 
GENERADOR 
DE PULSOS RL 


+ 
—— VFUENTE 


pal 


(b) 


Figura 329. Disposición básica de un regulador de tensión transistorizado tipo a conmutación: 
(a) diagrama de bloques; (b) diagrama esquemático, 


La principal ventaja del regulador de 
conmutación con respecto al regulador 
lineal es el mayor rendimiento resultante 
del modo de funcionamiento del transis- 
tor de paso en serie. En este modo de 
funcionamiento, el transistor trabaja en 
sus dos etapas más eficaces, ya sea en el 
corte o en la saturación. En consecuencia, 
la disipación es considerablemente menor 
que cuando el transistor funciona en la 
región lineal. El tiempo de respuesta del 
regulador de conmutación es, sin embar- 
go, menor que el del regulador lineal 
generalmente, pero se lo puede mejorar 
haciendo trabajar a este circuito a fre- 
cuencias mayores. 

En los párrafos siguientes se hacen 
consideraciones acerca del diseño y de 
algunas aplicaciones de los reguladores de 
conmutación. Además, en el capítulo 
“Circuitos Estabilizadores para Lámparas 
de Arco de Mercurio” se estudian otros 
usos de estos reguladores. 

Consideraciones sobre filtros - Una 
parte fundamental de todo regulador de 


conmutación es el filtro. La Fig. 330 
muestra los diferentes tipos de filtros que 
pueden usarse. La elección del filtro 
óptimo para una fuente de alimentación 
se basa en los requerimientos de carga del 
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Sigur 330. Circuitos de filtro típicos para usar 

entre el elemento de pto y la carga en un 

regulador de conmutación: (a) filtro capaci- 

tivo; (b) filtro inductivo; (c) filtro inductivo- 
capacitivo, 
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circuito particular y en las desventajas 
básicas de las distintas clases de filtros. 

Un filtro capacitivo, Fig. 330(a), tiene 
dos desventaja principales: 1) al existir 
grandes corrientes de pico, se debe hacer 
a R lo suficientemente grande como para 
limitar la corriente pico del transistor a 
un valor seguro y 2) la resistencia de este 
circuito introduce pérdidas. 


Un filtro inductivo, Fig. 330(b), tiene 
tres desventajas: 1)la inductancia puede 
producir un pico de tensión destructivo 
cuando el transistor se apaga. No obstan- 
te, este problema se puede solucionar 
eficazmente agregando un diodo de con- 
mutación, como se ve en la Fig. 331. Este 
diodo conmuta la corriente que circula a 
través del inductor IL cuando el transistor 


Figura 331. Uso de una inductancia y un diodo 

de conmutación como red de filtro entre el 

transistor de paso y la carga en un regulador de 
tensión a conmutación. 


se apaga. 2) Una variación brusca de la 
resistencia RL produce una variación 
brusca en la tensión de salida porque la 
corriente que pasa por la carga IL no 
puede variar instantáneamente. 3) Una 
tercera desventaja del filtro inductivo se 
hace evidente con cargas livianas. La ener- 
gía almacenada en un inductor está dada 
por 


E=3LP (286) 


En consecuencia, la capacidad del 
inductor para almacenar energía varía con 
el cuadrado de la corriente de carga. Con 
cargas livianas, el inductor debe ser 
mucho más grande, para proporcionar 
una circulación de corriente relativamente 
constante cuando el transistor está apaga- 
do, que cuando las cargas son pesadas. 
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La mayoría de los problemas asociados 
a un filtro capacitivo o inductivo se 
resuelven utilizando una combinación de 
los dos, como se ve en la Fig. 330(c). 
Debido a que la energía almacenada en un 
inductor. varía directamente con el cua- 
drado de la corriente, mientras la salida 
de energía a tensión constante varía 
directamente con la corriente, no resulta 
práctico, por lo general, proyectar al 
inductor para corriente continua a salidas 
de corriente bajas. El agregado de un 
capacitor elimina la necesidad de una 
circulación continua de corriente a través 
del inductor. Introduciendo un diodo de 
conmutación el filtro tiene las siguientes 
ventajas: 

1) No se requieren elementos que 
puedan producir pérdidas. | 

2) El elemento inductivo no necesita 
ser sobredimensionado para cargas livia- 
nas porque la capacitancia mantiene la 
tensión de salida Vsai adecuada si la 
corriente inductiva se hace discontinua. 

3) Las corrientes de pico elevadas que 
circulan por el transistor se eliminan 
mediante el elemento inductivo. 

Resumiendo, el filtro del regulador de 
conmutación puede adoptar varias for- 
mas, según los requerimientos de carga. 
Sin embargo, cuando se necesita un rango 
amplio de tensión y corriente, se utiliza 
un filtro LC en combinación con un 
diodo de conmutación. 

Una regla práctica consiste en calcular 
al inductor lo suficientemente grande 
como para mantener el buen funciona- 
miento durante las condiciones de máxi- 
ma carga. Al capacitor de filtro se lo elige 
de un valor grande para que el funciona- 
miento sea satisfactorio con valores de 
corriente de la mitad de escala y con 
tensiones de salida de plena escala. 

Una .ventaja primordial del regulador 
de conmutación transitorizado es que la 
frecuencia de conmutación puede ser 


considerablemente mayor que la frecuen» 


cia de línea. Como resultado de ello, el 
pia puede ser relativamente pequeño y 
iviano, 


Fuentes de CC 


En la Fig. 332 se ilustra el medio por 
el cual el regulador de conmutación 
elimina la componente de ondulación de 
la frecuencia de línea. El tiempo de 
conducción aumenta debajo de los valles 
y disminuye debajo de los picos de la 
curva no regulada. El resultado neto es 
eliminar la componente de 50 Hz de la 
ondulación residual e introducir ondula- 
ción sólo a la frecuencia de conmutación, 
la cual es relativamente alta y fácilmente 
filtrable. 
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Figura 332. Efecto de la conmutación de alta 

frecuencia del regulador de conmutación en la 

componente de ondulación residual de la fuente 
de alimentación. 


Parámetros del transistor — Los pará- 
metros del transistor que afectan el 
comportamiento de un regulador de con- 
mutación son la ganancia de corriente 
hr, la tensión de saturación colector- 
emisor Vcr(saty, la corriente de fuga 
Icer, la tensión de segunda ruptura de 
polarización directa y los tiempos de 
conmutación. La relación de transferencia 
de corriente directa hre determina la 
cantidad de corriente de excitación nece- 
saria. La tensión de saturación colector- 
emisor Vcr(saty es importante porque 
determina parte de la pérdida de potencia 
del circuito y la disipación del transistor 
durante el período de conducción. La 
cantidad de corriente de fuga es impor- 
tante porque el transistor conduce esen- 
cialmente esta cantidad de corriente du- 
rante el período de no conducción, 
aumentando así la disipación. Si esta 
corriente de fuga es suficientemente gran- 
de, el transistor puede entrar en la 
condición de embalamiento, Los transis- 
tores de silicio, que tienen corriente de 
fuga reducidas, no presentan este proble: 
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ma por lo general. La tensión de ruptura 
de colector debe ser superior a lay 
tensiones de alimentación o a la tensión 
máxima que debe conmutar el transistor 
si se conectan varias unidades en serie, 


El régimen de área segura del transistor 
determina la potencia máxima que deben 
admitir tanto el transistor como la fuente, 
Este parámetro y sus implicancias ye 
explican en detalle en la sección “Repf 
menes de Area Segura”. Hay que señalar, 
sin embargo, que la potencia de pico 











diodo de conmutación. Este hecho pu 
demostrarse examinando el funcion 
miento del circuito. Se supone que 
transistor está apagado y que el dios 
conmutación está conduciendo. Cuande 
el transistor comienza a conducir, € 
diodo requiere cierto tiempo finito park 
apagarse; por lo tanto, se genera un Pappas 
de potencia durante este intervalo, Cuán | 
do el transistor se apaga, la carga induu- 

tiva mantiene la corriente a través del 
transistor o de la carga mientras la tensión 
colector-emisor Vo se eleva hasta e 
valor de la tensión de entrada Veni. Entu 
condición produce por sí sola un pulso de 
potencia que es aumentado por el pulso 
adicional creado en razón de que el diodo 

no conduce inmediatamente después de 

que la corriente que pasa por él 
invierte. En consecuencia, es necesario 
investigar cuidadosamente los transitorios 

de encendido y apagado al determinar la 
potencia de pico requerida por el translk 

tor. 


El tiempo de conmutación es también 
un factor que hay que tener en cuenta al 
determinar la potencia máxima que el 
transistor es capaz de disipar, Cuando el 
transistor comienza a conducir, la corrien: 
te circula hacia la sar y hacia el 
capacitor de salida a través del inductor, 
Se almacena energía en el inductor y en el 
enpacitor, de manera que cuando se abre 
el interruptor (es decir, deja de conducir 
ol transistor), onta energía extá disponible 
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para alimentar a la carga. Durante el 
tiempo de conducción, la corriente que 
pasa por el inductor es una pendiente 
lineal. La rapidez de aumento de la 
corriente di/dt se determina por L y por 
la tensión existente a través de ella 
(Vent — Vsar ) en la siguiente forma: 


dI/dt — (1/LD) (Vent — Vsa1) 


Por lo tanto, la corriente de pico está 
dada por: 


lo >N (Vent us Vsa1)/L] teond 


(287) 


(288) 


Los tiempos de conmutación, tr (tiempo 
de crecimiento) y tf (tiempo de decreci- 
miento) son de fundamental importancia 
al seleccionar el transistor que se utilizará 
como interruptor. Para obtener una bue- 
na regulación en un amplio rango de 
tensión de entrada y corriente de salida, 
el ciclo de trabajo debe variar desde el 10 
al 90 por ciento por lo menos (es decir, el 
ancho de los pulsos puede tener un 
mínimo de un décimo del período 1/10f). 
Para que las pérdidas de conmutación 
sean bajas, los tiempos de crecimiento y 
decrecimiento deben tener cada uno 
menos del diez por ciento del ancho 
mínimo del pulso. Estos requerimientos 
se resumen así: 


t, < 1/100£; tf < 1/100f (289) 
donde f es la frecuencia del generador de 
pulsos. 

Disposición de los transistores para 
conmutación — La disposición de los 
transistores para conmutación puede 
adoptar una de las dos formas ilustradas 
en la Fig. 333. Si aparecen fuentes 
aisladas en los circuitos de Q, y Q,, el 
comportamiento de los dos circuitos es 
básicamente el mismo. Sin embargo, si no 
se utilizan fuentes aisladas, el circuito de 
la Fig. 333(b) tiene la desventaja de que 
la Voce de Q¿ no puede reducirse por 
debajo de la Vmg de Q,. Esta condición 
se debe a que la base de Q¿ no puede 
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conectarse a un punto más positivo que la 
tensión positiva de la fuente de alimenta- 
ción. 

El circuito de la Fig. 333(a) puede 


evitar este problema si el colector de la 


unidad excitadora se conecta al lado 
positivo de la fuente. La desventaja es que 
la corriente del excitador no circula a 
través de la carga; por lo tanto, se pierde 
la potencia asociada a esta corriente. 


la) 


(b) 





Figura 333. Disposiciones de conmutación bá- 
sicas de los transistores: (a) elementos de fiitro 
e impedancia de carga en el circuito de colector 
del transistor de conmutación; (b) elementos de 
filtro e impedancia de carga en el circuito de 


emisor del transistor de conmutación. 


El circuito de la Fig. 333(b) es 
generalmente el que se prefiere cuando 
puede tolerarse la potencia resultante de 
una Ver (sat) alta. 

Proyecto de una fuente de alimenta- 
ción práctica con regulador de conmu- 
tación. 

--Las fuentes de alimentación que uti- 
lizan regulación de conmutación son ge- 
neralmente más pequeñas y livianas y 
funcionan más eficientemente que las 
fuentes convencionales. Estas mejoras son 
resultado de la eliminación del trasforma- 
dor alimentador de 60Hz y de los 
disipadores para los transistores, 
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En las secciones siguientes se describe 
detalladamente una fuente de alimen- 
tación con regulador de conmutación. 
Esta fuente produce 250 watts a 5 volts 
con un rendimiento del 70 por ciento. 
Utiliza dos transistores en disposición 
contrafase con anchos de pulsos varia- 
bles; la frecuencia de conmutación es de 
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200 kHz. La fuente completa pesa sólo 
4% kilogramos y ocupa nada más que 
7.600 centímetros cúbicos. 

Elementos de la fuente de alimenta 
ción — La fuente de alimentación con 
regulador de conmutación incluye los $614 
elementos principales mostrados en el 
diagrama esquemático de la Fig. 334: 
1) fuente de alimentación principal, 
2) transistores de conmutación de poten 
cia, 3) trasformador de aislación, 4) cl 
cuitos del modulador, 5) rectificadores de 
potencia y 6) filtro. Los parámetros Ím- 
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portantes de estos elementos se analizan 
más adelante. 

La fuente de alimentación principal 
suministra la potencia que finalmente se 
convierte en potencia de salida. Rectifica 


y filtra la tensión de línea sin utilizar un +. 


trasformador de 60 Hz. Para la fuente de 
alimentación con regulador de conmuta- 
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ción, la fuente principal puede proyec- 
tarse para que produzca alta ondulación 
sin que aumenten las pérdidas del regula- 
dor (como ocurriría en un regulador en 
serie convencional). Por lo tanto, es 
posible usar capacitores más pequeños y: 


,rectificadores más baratos. Se debe agre- 


gar cierta resistencia en serie con la línea 
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Figura 334. Diagrama de la fuente de alimentación con regulador de conmutación. 
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pág. anterior) 
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de potencia para impedir daños a los 
rectificadores durante el encendido, 

La tensión entregada por la fuente 
principal varía junto con la tensión de lí- 
nen y con las variaciones de carga. 

La tensión de salida de pico de la 
fuente principal en las condiciones de lí- 
nea máximas (con transitorios) determina 
el régimen de tensión de colector requeri- 
do para los transistores de conmutación 
de potencia y la relación de espiras del 
trasformador de aislación. 

Las capacidades de comportamiento 
de la fuente de alimentación son determi- 
nadas por los transistores de conmutación 
porque éstos son las partes menos aptas 
para soportar las sobrecargas causadas por 
fallas de carga o uso indebido. Por lo 
tanto, los transistores de conmutación 
deberán tener las siguientes características 
(enumeradas por orden de importancia): 

1) Alta capacidad de segunda ruptura 
con polarización directa. 

2) Aptitud para soportar la tensión de 
colector requerida durante la condición 
de corte. 

3) Tiempos de crecimiento y decreci- 
miento (tr y tr) breves para obtener baja 
disipación de potencia en los transistores 
y alto rendimiento en la fuente. 

4) Ver (sat) razonablemente baja para 
obtener baja disipación y disipadores 
térmicos económicos. 

5) Corriente de fuga estable (Icev). El 
valor absoluto de las fugas no es impor- 


«tante (20 miliamperes a 500 volts contri- 


buyen con menos de 5 watts a la 


NIVEL DE LIMITACION DE CORRIENTE 


















ESPIRAS 
INSUFICIENTES 
O NUCLEOS 
' DEMASIADO 
PEQUEÑOS 


FORMA DE ONDA DE lg EN 
EL PUNTO DE PRUEBA Y 






| MEDIO PERIODO | 


disipación promedio por transistor), pero 
debe ser extablo, 


El trasformador de aislación gs un 
trasformador con núcleo de ferrita que 
funciona a 20 kHz. Su diseño involucra 
tres problemas básicos: selección del 
material del núcleo, bobinados para man- 
tener al flujo magnético por debajo de la 
saturación y compensación de la corriente 
continua no balanceada. 

Si un núcleo tiene demasiadas pérdi- 
das, se recalentará. Si tiene demasiadas 
espiras, la densidad del flujo estará por 
debajo de la saturación, pero las pérdidas 
en el cobre serán excesivas. El número de 
espiras tiene que ser bajo para evitar 
pérdidas en el cobre innecesarias, pero 
debe ser lo suficientemente grande para 
mantener al flujo de pico del núcleo por 
debajo de la saturación. y 

El núcleo se saturará si su sección 
transversal es demasiado pequeña, si no 
hay suficientes espiras en el bobinado 
primario o si la corriente continua prima- 
ria no está balanceada. La saturación del 
núcleo hace que los transistores de con- 
mutación de potencia absorban corrientes 
excesivas, que pueden aumentar la disipa- 
ción de colector hasta niveles destruc- 
tivos. Para evitar estas corrientes elevadas, 
la fuente de alimentación incluye un 
circuito de control que corta la excitación 
de base a los transistores de conmutación 
cuando la corriente de emisor llega al 
valor seguro máximo. 

La Fig. 335 muestra la forma de onda 
de corriente de emisor de un transistor de 
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Figura 335. Forma de onda de la corriente de emisor en el transistor de conmutación de potencia 
mostrando los efectos del tamaño del núcleo y el número de espiras del primario, con la regulación 
anulada (ver nota de la Fig. 334). 
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conmutación de potencia controlado en 
el punto Y de la Fig. 334, para diferentes 
números de espiras del primario. Si la 
corriente de emisor es excesiva, el circuito 
reduce el ciclo de trabajo para proteger el 
transistor de conmutación de potencia. 
La Fig. 336 representa las formas de onda 
para excitación de CC no balanceada. 
Estas corrientes no balanceadas se origi- 
nan en ciclos de trabajo desiguales, 
causados por desbalanceo del oscilador o 
por desbalanceo o fallas del modulador. 
En razón de que tales desbalanceos se 
producen durante el funcionamiento nor- 
mal, es necesario incluir en el diseño a los 
circuitos de protección. 

El circuito modulador (oscilador, exci- 
tadores, moduladores y enganchadores), 
que se indica en el diagrama del circuito, 
suministra la excitación de base a los 
transistores de conmutación de potencia. 
La excitación directa debe ser suficiente 
para mantener a los transistores saturados 
en todas las condiciones y debe tener un 
tiempo de crecimiento corto para que el 
encendido del transistor sea rápido y la 
disipación baja. La excitación inversa 
tendrá un tiempo de crecimiento breve y 
un valor absoluto igual o mayor que la 
excitación directa de base. 

La frecuencia del oscilador tendrá que 
ser estable para reducir al mínimo las 
pérdidas del rectificador, debiendo ser 
mayor que 20kHz para eliminar el 
sonido. Todos los circuitos tendrán que 
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ser insensibles a las variaciones del valor 
de las componentes, al desplazamiento de 
las componentes y a las interferencias 
aleatorias o parásitas. 

La mayor parte de las pérdidas de una 
fuente de alimentación se producen en los 
rectificadores de potencia. A causa de las 
numerosas variables (e incógnitas) involu- 
cradas, las pérdidas del rectificador se 
determinan midiendo el rendimiento del 
circuito o la temperatura del disipador. Se 
puede esperar una pérdida total del 
rectificador del 45 por ciento de la salida 
nominal del regulador. 

El empleo de CA para generar salidas 
de CC libres de señales de CA requiere un 
buen filtro. Además, en una fuente que 
entrega alta corriente, los componentes 
del filtro tienen que ser de alta calidad: el 
inductor debe tener alto Q y el capacitor 
resistencia e inductancia bajas. | 

El valor de inductancia utilizado es 
una solución de compromiso entre la 
necesidad de tener un valor alto para 
limitar las corrientes de pico, y permitir 
así la buena utilización del transistor, y la 
necesidad de un valor bajo para permitir 
una respuesta rápida a las demandas 
súbitas de corriente. El valor mínimo de 
inductancia se determina por la corriente 
de colector de pico permitida en la 
siguiente forma: 
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Figura 336. Forma de onda de la corriente de emisor en el transistor de conmutación de potencia 
mostrando el efecto de la corriente continua no balanceada, con la regulación anulada y una 
corriente de carga do 
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donde ny es la relación de espiras del 
trasformador de aislación. 

Los capacitores de filtro para esta 
aplicación se seleccionarán para una fre- 
cuencia de 20kHz. Se recomiendan los 
tipos de cerámica y papel, pero se pueden 
usar electrolíticos de tantalio o aluminio 
de alta calidad cuando se requieren 
valores grandes de capacitancia. La capa- 
citancia debe ser suficiente para impedir 
que la tensión de salida disminuya excesi- 
vamente cuando se aumenta bruscamente 
la carga y el inductor suministra menos de 
la corriente de carga. La capacitancia 
mínima está dada por: 


A [tas Hr 2aéso (máx)] 


Cmín = 291 
id 2(AV) permitido 6241) 
donde 
L Icarga 
t e 
desc Vec(mín) aia (292) 
np 0) , 


y tdese (máx) es 12,5 microsegundos para 
este diseño. 

Comportamiento de la fuente de ali- 
mentación— La fuente ilustrada en la 
Fig. 334 puede entregar una corriente de 
carga de 50 amperes a 5 volts. Todos los 
circuitos, excitadores y enganchadores de 
modulación por ancho de pulsos están 
duplicados para cada transistor de conmu- 
tación de potencia. Esta duplicación 
utiliza más del número mínimo de com- 
ponentes, pero proporciona márgenes am- 
plios de diseño y funcionamiento confia- 
ble. 

La regulación de tensión y de sobre- 
carga se efectúan reduciendo el tiempo de 
trabajo de los transistores de conmu- 
tación de potencia. El ciclo de trabajo se 
reduce disparando los enganchadores, ya 
sea desde los trasformadores de pulsos T 
y Ta para regular la tensión de salida, o 
desde los transistores Q3 y O4 para 
impedir corrientes de emisor excesivas en 
los transistores de conmutación de poten- 
cia, Las corrientes excesivas pueden ser 
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causadas por sobrecargas a la salida o por 
saturación del núcleo del trasformador 
resultante de ciclos de trabajos desbalan- 
ceados. 

Se mantiene la aislación entre entrada 
y salida a través del trasformador de 
aislación principal -(T,), el trasformador 
de 50 Hz (T,) y los trasformadores de 
pulsos (Tz y Ta). Esta aislación del 
circuito se indica en la Fig. 334. 

Esta fuente de alimentación es capaz 
de funcionar con cualquier impedancia de 
carga, incluyendo cortocircuitos, sin que 
se produzcan daños. Puede funcionar con 
ciclos de trabajo desde menos del 10 por 
ciento hasta el 100 por ciento. Con un 
ciclo de trabajo del 100 por ciento, la 
fuente funciona como inversor recto a 
plena capacidad de los transistores, tras- 
formadores y rectificadores. 

La excitación de base para los transis- 
tores de conmutación de potencia está 
acoplada directamente y es suministrada 
por una fuente de baja tensión no 
regulada que funciona con un trasforma- 
dor de 50 Hz. El acoplamiento directo de 
la excitación de base proporciona un 
control positivo de la polarización del 
transistor. La excitación inversa de base 
es proporcionada por los circuitos de 
enganche de dos transistores Qs y Q6 O 
OQ, y Qg, o por transistores osciladores 
(Q11 y 012) si el ciclo de trabajo es del 
100 por ciento. La tensión inversa de ba- 
se se obtiene de una fuente regulada de 6 
volts. 


La frecuencia es controlada por un 
oscilador de transistor inestable que fun- 
ciona con fuentes reguladas de 15 y -6 
volts. Se ha representado un potencióme- 
tro para igualar los ciclos de trabajos, 
pero el mismo no se requiere normal- 
mente. El transistor Q,5 asegura que el 
oscilador no “atrase”. 


La conducción en modo común se 
reduce mediante los diodos D, y D», 
acoplados en forma cruzada. Estos diodos 
conducen cuando la Vez del transistor de 
conmutación de potencia es inferior a 5 
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volts (ruptura del diodo zéner) e impiden 
la conducción del transistor de conmuta- 
ción opuesto. Estos diodos son de funda- 
mental importancia porque el tiempo de 
almacenamiento de los transistores de 
conmutación de potencia es de varios 
microsegundos con condiciones de carga 
liviana (IB, > 0,5 amperes e Ic< 0,5 
amperes). 

Un factor importante en el diseño de 
esta fuente de alimentación es la protec- 
ción de los transistores de conmutación y 
el circuito de carga contra los daños cau- 
sados por transitorios o fallas en el modu- 
lador. Las fallas que se producen más co- 
múnmente son el ciérre del oscilador, el 
encendido transitorio de los transistores 
de enganche causado por dv/dt en el 
punto X de la Fig. 334 y la captación 
magnética en los trasformadores de pul- 
sos. El circuito está proyectado de mane- 
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ra que cualquiera de estas fallas hará que 
los transistores de conmutación se apa- 
guen; este diseño protege 'a los transis- 
tores y mantiene baja la tensión de 
salida. El circuito de protección de 
sobrecorrientes es independiente del regu- 


" lador de salida o de sus circuitos asocia- 


dos y está acoplado por CC para reducir 
al mínimo la posibilidad de falla. Final- 
mente si las fuentes de baja tensión fallan, 
la tensión de salida baja simplemente a 
cero sin producir efectos perjudiciales. 


Regulador reductor de conmutación 
Es posible utilizar un regulador de con- 
mutación transistorizado como trasforma- 
dor de CC reductor. Este circuito consti- 
tuye un medio muy eficaz para obtener 
una tensión de CC baja directamente 
desde una línea de CA de alta tensión sin 
necesidad de un trasformador reductor. 
La Fig. 337 muestra un regulador reduc- 


12 V 
En I0O0VO 
O 100 200 t25V 
m 


TIPO 
2N3053 





t TIPO 
2N3053 2N3440 IN286IA sd 
100 pF E 2,5 mH O-1A 
20 K TIPO: L 
INZ86lÁ AR 50 ¿F 91/16 A 
75 vI 820 
o + a A 


Figura 337. Típico regulador de conmutación reductor transistorizado, 
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tor de conmutación transistorizado. Este 
regulador utiliza la tensión de CC obteni- 
da de una línea de 117 volts rectificados 
para proporcionar una alimentación cons- 
tante de 60 volts. La Fig. 338 ilustra las 
curvas de comportamiento de este cir- 
cuito. 
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La Fig. 339 muestra el circuito de una 
fuente de alimentación regulada de CC 
que utiliza un RCS como elemento de 
paso en serie. Este tipo de circuito está 
proyectado para proporcionar aproxima- 
damente 125 volts, regulado en +3 por 
ciento tanto para la línea como para la 
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Figura 338. Curvas de funcionamiento del regulador de conmutación reductor de la Flg. 337 


Fuente de alimentación regulada 
controlada por fase 


En un tipo diferente de regulador de 
conmutación modulado por ancho de 
pulsos, el elemento de paso es conmutado 
a la frecuencia de línea y el ángulo de 
conducción se varía para obtener el ancho 
deseado de los pulsos. Este tipo de 
control se usa generalmente en los RCS 
porque el encendido de un RCS es simple 
y el apagado se realiza automáticamente 
cuando la tensión de línea se invierte. - 


carga. La ondulación es inferior al 0,5 por 
ciento eficaz. 


La fuente de alimentación es básica: 
mente un rectificador de media onda 
controlada por fase. El capacitor de 5 
microfarads ubicado entre el cátodo y li 
compuerta del RCS se carga durante la 
mitad de cada ciclo y se descarga por el 
disparo del RCS. El ángulo de disparo del 
RCS se adelanta o atrasa por la corriente 
de carga que circula hacia el capacitor, 
Parte de la corriente que normalmente 





Figura 399, Fuente de alimentación regulada a ACA, 
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cargaría a este capacitor es derivada por el 
colector del transistor de control RCA- 
40424. A medida que aumenta la co- 
rriente en el transistor de control, se 
desvía la corriente en torno del capacitor 
a través de la lámpara estabilizadora, de 
manera que aumenta el tiempo de carga 
del capacitor. En consecuencia, el ángulo 
de disparo del RCS se retarda y se 
produce una tensión de salida inferior. 


La tensión controladora del transistor 
de control se deriva de la salida de CC y 
de la tensión de línea de manera tal que 
se obtiene regulación de carga y de línea, 
respectivamente. El resistor dependiente 
de la tensión (RDT,) del circuito de base 
del transistor de control disminuye la 


Circuitos de Potencia RCA 


resistencia al aumentar la tensión de 
línea, y en esta forma aumenta la 
corriente de base (y la corriente de 
colector) al aumentar la tensión de línea. 
Además, la lámpara estabilizadora mues. 
tra un aumento en la resistencia al 
aumentar la tensión de línea y así tiende 
a retardar el ángulo de disparo del RCS. 
Las variaciones de la tensión de salida de 
CC, resultantes de las variaciones en la 
corriente de carga, se realimentan a la 
base del transistor de control por un 
divisor de tensión ubicado en la entrada 
del filtro; estas variaciones realimentadas 
tienen la polaridad adecuada para regular 
la corriente de colector en un sentido que 
compense las variaciones de la tensión de 
salida de CC. 
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Conversión de Potencia 


En numerosas aplicaciones no es posi- 
ble obtener de la fuente de alimentación 
primaria el valor óptimo de tensión. En 
tales casos se utilizan convertidores de CC 
a CC o inversores de CC a CA, con o sin 
regulación, para suministrar la tensión 
Óptima a un determinado circuito. 


Un inversor es un dispositivo para 
conversión de potencia utilizado para 
trasformar la potencia de CC en potencia 
de CA. Si la salida de CA es rectificada y 
filtrada para volver a suministrar CC, el 
circuito total se llama convertidor. La 
función del convertidor consiste pues en 
variar el valor absoluto de la tensión de 
CC disponible. 


Los circuitos de conversión de poten- 
cia, tanto inversores como convertidores, 
se componen básicamente de algún tipo 
de interruptor pulsatorio, utilizado para 
desarrollar una forma de onda aceptable 
para un trasformador. El cálculo del 
trasformador es un aspecto importante 
porque este componente determina el 
tamaño y frecuencia del convertidor (o 
inversor), influye en la cantidad de 
regulación requerida después de termina- 
da la conversión o inversión y proporcio- 
na la relación de trasformación necesaria 
para entregar al circuito de carga el valor 
deseado de tensión de salida. La función 
de recortado o conmutación del circuito 
inversor es realizada generalmente por 
transistores de alta velocidad o ROS 





conectados en serie con el primario del 
trasformador de salida. 


Los inversores se pueden utilizar para 
excitar equipos que requieren alimenta- 
ción de CA, tales como motores, recepto- 
res de radio y televisión o iluminación 
fluorescente. Además, un inversor puede 
excitar trasductores electromecánicos de 
equipos ultrasónicos, tales como limpia- 
dores ultrasónicos y dispositivos detecto- 
res de sonar. En forma similar, los con- 
vertidores se emplean para proporcionar 
las tensiones de funcionamiento en equi- 
pos alimentados por CC, 


Los inversores de transistores y RCS 
pueden ser muy livianos y de dimensiones 
reducidas. Son circuitos muy eficientes y, 
a diferencia de sus equivalentes mecá- 
nicos, nO poseen componentes móviles. 


INVERSORES Y CONVERTIDORES 
TRANSISTORIZADOS 


Para convertir una tensión de CC de 
estado constante en tensión de CA (inver- 
sión) u otra tensión de CC (conversión) se 
emplean varios tipos de circuitos de 
transistores. El circuito convertidor más 
simple es el de oscilador de bloqueo, o 
inductor saturable, que se compone de un 
transistor y un trasformador. Algunos 
circuitos más complejos emplean dos 
transistores y uno o dos trasformadores. 
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Configuraciones básicas 
de los circuitos 

La Fig. 340 muestra la configuración 
básica del circuito de un convertidor de 
CC a CC con inductor saturable. En este 
convertidor, un oscilador de bloqueo 
(circuito recortador) está acoplado por 
medio de un trasformador a un circuito 
de salida del tipo rectificador de media 
onda. El rectificador convierte la salida 
pulsante del oscilador en una tensión de 
salida de CC de valor fijo. 


+Vcc 





Figura 340. Disposición del circuito básico 
de un convertidor de CC a CC con induc- 
tor de resonancia. 


Cuando «el transistor Q, del oscilador 
- conduce (como resultado de polarización 
directa o excitación externa), se trasfiere 
energía a la inductancia del colector 
presentada por el bobinado primario del 
trasformador T,. La tensión inducida a 
través del bobinado de realimentación del 
trasformador conectado a la base del 
transistor a través del resistor Rg aumen- 
ta la conducción de Q, hasta que el 
transistor entra en saturación. El diodo 
rectificador CR;,, en serie con el bobina- 
do secundario del trasformador T,, está 


orientado de manera que no se entrega 


potencia al circuito de carga durante esta 
porción del ciclo del oscilador. 

Con el transistor Q, en saturación, la 
corriente de colector que pasa por la 
inductancia primaria del trasformador T;, 
aumenta linealmente con el tiempo 


(-di/dt = E/L) hasta que la excitación de 
base suministrada por el bobinado de 
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realimentación del trasformador ya no 
puede mantener a Q, en la saturación. A 
medida que disminuye la corriente a 
través de Q, desde el nivel de saturación, 
la tensión inducida en el bobinado de 
realimentación disminuye y el transistor 
Q, es llevado rápidamente más allá del 
corte. La energía almacenada en la induc- 
tancia (primario del trasformador T;,) es 
liberada por el campo magnético en 
disminución y acoplada por el secundario 
del trasformador T,, a través del diodo 
rectificador CR,, a la resistencia de carga 
RL y al capacitor de filtro C,. Este 
capacitor almacena la energía que recibe 
de la inductancia del colector. Cuando no 
se suministra corriente al circuito de carga 
desde el oscilador (es decir, durante la 
conducción del transistor Q;), el capaci- 
tor C, abastece de corriente a la resisten- 
cia de carga Ri, para mantener la tensión 
de salida en un valor relativamente cons- 
tante. La acción conmutadora del diodo 
rectificador impide cualquier disminución 
de la energía almacenada por el capacitor 
C, a causa del pulso negativo acoplado 
desde el oscilador durante los períodos en 
que conduce el transistor Q,. 


El rendimiento del inversor con induc- 
tor saturable es bajo y, por lo tanto, el 
circuito se utiliza principalmente en apli- 
caciones de baja potencia. Además, debi- 
do a que se entrega potencia al circuito de 
carga durante una pequeña fracción del 
ciclo del oscilador (es decir, cuando Q, 
no conduce), el circuito tiene un factor 
de ondulación relativamente alto que 
aumenta substancialmente la necesidad de 
filtrado de salida. No obstante, este 
convertidor brinda al proyectista de siste- 
mas ventajas importantes por ser sencillo 
y compacto. 


El inversor de conmutación en contra- 
fase es quizá el circuito de conversión más 
ampliamente usado. Para aplicaciones de 
inversión, el circuito proporciona una 
salida de CA de onda cuadrada. Cuando el 
inversor se utiliza para proporcionar con- 
versión de CC a CC, la tensión de onda 
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cuadrada se aplica generalmente a un 
rectificador y filtro de onda completa en 
puente. La Fig. 341 muestra la configura- 
ción básica de un convertidor de conmu- 
tación en contrafase. El único trasforma- 
dor saturable controla la conmutación del 
circuito y proporciona la trasformación 
de tensión deseada para la salida de onda 
cuadrada entregada al rectificador en 
puente. El rectificador y el filtro convier- 
ten la tensión de onda cuadrada en una 
tensión de salida de CC estable y de 
amplitud fija. 

Cuando se aplica la tensión Vec al 
circuito del convertidor, la corriente 
tiende a circular a través de los transisto- 
res de conmutación Q, y 0. Sin 
embargo, es muy improbable que se 
pueda lograr un equilibrio perfecto entre 
los correspondientes componentes activos 
y pasivos de las secciones de los dos 
transistores; por lo tanto, la circulación 
inicial de corriente a través de uno de los 
transistores es ligeramente mayor que la 
del otro transistor. Si se supone que el 
transistor Q, conduce más intensamente 
en los momentos iniciales, la elevación de 
corriente a través de la inductancia de su 
colector produce la inducción de tensión 
en los bobinados de realimentación del 
trasformador T,, los que suministran la 
excitación de base a los transistores Q, y 
-Q2. Las tensiones de excitación de base 
tienen la polaridad correcta para aumen- 
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tar la corriente a través de Q, y para 
disminuirla a través de Q,. Como resulta- 
do de la acción regenerativa, la conduc- 
ción de Q, aumenta rápidamente y O, es 
llevado rápidamente al corte. 

La mayor corriente que pasa por Q; 
produce la saturación del núcleo de la 
inductancia del colector. Esta inductancia 
ya no puede impedir el aumento de 
corriente y la corriente del transistor se 
eleva bruscamente hasta la región de 
saturación. Para esta condición, el campo 
magnético que rodea la inductancia del 
colector es constante y no se induce 
tensión en las bobinas de realimentación 
del trasformador T,. Cuando se elimina la 
tensión de corte de base, la corriente 


puede circular a través del transistor Q7. 


El aumento de corriente a través de la 
inductancia de colector de este transistor 
produce la inducción de tensiones en los 


- bobinados de realimentación, la polaridad 


de las cuales aumenta la corriente a través 
de Q) y la disminuye a través de Q,. Este 
efecto es favorecido por el campo magné- 
tico en disminución que rodea la induc- 
tancia de Q, y que resulta de la reducción 
de la corriente a través. de este transistor. 
Las tensiones de realimentación produci- 
das por este campo en disminución llevan 
rápidamente a Q, más allá del corte y 
aumentan aun más la conducción de Q, 
hasta que el núcleo de la inductancia de 
colector de este transistor se satura para 
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Figura 341, Disposición del circulto básico de un convertidor de conmutación en contrafase con 
un solo trasformador, 
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iniciar un nuevo ciclo de funcionamiento. 
La onda cuadrada de tensión producida 
por la acción conmutadora de los transis- 
tores Q, y Q es acoplada por el 
trasformador T, al rectificador en puente 
y al filtro, los cuales desarrollan una 
tensión de CC estable y de amplitud 
constante a través de la resistencia de 
carga RL. La pequeña ondulación produ- 
cida por la onda cuadrada simplifica 
considerablemente el filtrado. 


Los convertidores en contrafase aco- 
plados por trasformador, con rectifica 
ción de onda completa, proporcionan 
potencia a la carga continuamente y, por 
lo tanto, se adaptan perfectamente a las 
aplicaciones de baja impedancia y alta 
impedancia. Aunque no es tan económica 
como el diseño con inductor saturable, la 
configuración en contrafase permite un 
rendimiento más alto y una regulación 
mejor. 


La Fig. 342 representa un circuito en 
puente con cuatro transistores y un 
trasformador utilizado frecuentemente en 
inversores y convertidores. En este tipo 
de circuito, el primario del trasformador 
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Figura 342. Disposición del circuito básico 
de un inversor puente con cuatro transisto- 
res y un trasformador. 


de salida es simple y la tensión de ruptura 
de los transistores es la mitad de la de los 
transistores del convertidor en contrafase 
de la Fig. 341, 
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La Fig. 343 muestra el diagrama de un 
convertidor con dos transistores y dos 
trasformadores. En este circuito, un pe- 
queño trasformador saturable proporcio- 
na la excitación de base para los transisto- 
res de conmutación y un trasformador de 
salida no saturable suministra el acopla- 
miento y la deseada trasformación de 
tensión de la salida entregada al circuito 
de carga. El funcionamiento de este 
convertidor es muy similar al del converti- 
dor básico en contrafase de la Fig. 341, 
con la excepción de que utiliza un 
trasformador saturable separado en lugar 
de bobinados de realimentación en el 
trasformador de salida para proporcionar 
la excitación de base a los transistores. La 
técnica del trasformador saturable tam- 
bién se puede aplicar en el diseño de un 
convertidor en puente, como se ve en la 
Fig. 344, 


Consideraciones 
sobre el trasformador 


La selección del material adecuado 
para el núcleo del trasformador de un 
inversor depende de la potencia que debe 
admitirse, de la frecuencia de funciona- 
miento y de la temperatura de trabajo del 
inversor. En aplicaciones de alta frecuen- 
cia, el núcleo de ferrita es superior al de 
hierro, tanto desde el punto de vista del 
rendimiento como de la economía. Inclu- 
so con bajas frecuencias, los núcleos de 
ferrita pueden ser más económicos por- 
que los núcleos de hierro deben fabricarse 
en laminaciones delgadas o en forma de 
toroide devanado con cinta. 


La pérdida de potencia de la ferrita es 
aproximadamente una función lineal de la 
frecuencia hasta los 40 kHz. Por encima 
de esta frecuencia, las pérdidas por co- 
rrientes parásitas disminuyen el rendi- 
miento de la mayoría de estos materiales. 
Los núcleos de hierro laminado están res- 
tringidos normalmente a frecuencias infe- 
riores a los 10 kHz, 


La temperatura de trabajo del trasfor- 
mador es un factor importante en la 
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Figura 343, Disposición del circuito básico de un convertidor de conmutación en contrafase con 
dos trasformadores. 


selección de un núcleo de ferrita particu- 
lar. En muchos de estos núcleos, la 
temperatura de Curie es baja. Los datos 
del fabricante sobre el material de ferrita 
indican la temperatura de trabajo máxima 
que, junto con la variación en la densidad 
del flujo magnético en función de la 
temperatura y la densidad de flujo (B) 
deseada, es necesario considerar para 
seleccionar el núcleo adecuado. 


Otro aspecto importante es el rendi- 
miento del trasformador. El rendimiento 
deseado se puede utilizar para obtener 
una aproximación de la potencia magnéti- 
ca Pm admisible disipada por el trasfor- 
mador. Cuando se conocen Pm y el factor 
de pérdidas del núcleo, es posible calcular 
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Figura 344, Disposición básica de un inversor 
puente con cuatro transistores que utiliza un 
trasformador de salida saturablo, 


el volumen máximo de material del 
núcleo que puede utilizarse. El factor 
de pérdidas del núcleo, a la frecuencia 
de funcionamiento, se obtiene en base a 
los datos del fabricante. ' 


Las restantes consideraciones sobre el 
diseño siguen las reglas convencionales del 
cálculo de trasformadores. El tamaño del 
alambre debe ser suficientemente grande 
para que las pérdidas en el cobre sean 
bajas. La selección se realiza en base a un 
ciclo de trabajo del 50 por ciento. Si el 
tamaño del alambre es demasiado peque- 
ño, las pérdidas en el cobre pueden llegar 
a ser apreciables y producir un aumento 
en la temperatura del núcleo. En los 
inversores para alta potencia y alta fre- 
cuencia, hay que evitar un número eleva- 
do de espiras en el primario para reducir 
al mínimo las pérdidas en el cobre y 
mantener un valor bajo de inductancia de 
dispersión. Además, a causa del tamaño 
relativamente pequeño del núcleo y del 
alambre grueso, puede ser físicamente 
imposible devanar un número elevado de 
espiras. Utilizando bobinados bifilares es 
posible lograr normalmente un buen 
equilibrio y un buen acoplamiento entre 
los primarios. 


Consideraciones adicionales 


Además de las condiciones previas 
sobre los convertidores de CC a CC con 
inductor saturable y con trasformador de 
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acoplamiento, existen otros factores que 
se deben tener en cuenta en los cálculos 
prácticos; estos factores son los métodos 
de polarización inicial, el uso de técnicas 

de multiplicación de tensión y la tempera- 
_ tura de trabajo máxima. Es posible 
obtener una puesta en marcha excelente, 
en condiciones de carga pesada, utilizan- 
do un interruptor del tipo a transistor que 
proporcionará una polarización inicial 
grande y que luego podrá llevarse al corte 
aumentando la tensión de salida. También 
es posible obtener un encendido satisfac- 
torio mediante una resistencia de polari- 
zación fija, siempre que el valor de esta 
resistencia sea suficientemente alto como 


para que no afecte materialmente la 


conmutación normal. 

Para tensiones de salida de CC superio- 
res a las indicadas en el procedimiento de 
diseño particular, se puede usar un circui- 


to rectificador del tipo multiplicador para - 


evitar el uso de mayores relaciones de 
elevación en el trasformador. Aunque el 
uso de un circuito multiplicador de 
tensión produce una reducción en el 
rendimiento total, esta condición es más 
aceptable que aquella que origina mayo- 
res pérdidas en el cobre, problemas de 
acoplamiento magnético y pérdidas en el 
núcleo superiores alas que pueden resul. 
tar del uso de mayores relaciones de 
elevación. 


Los requerimientos de los transistores, 
indicados en las Tablas XXI y XXIV, 
están dados para una temperatura de 
carcaza o de aleta de 55%C. Para convertir 
la temperatura de carcaza o de aleta en 
temperatura ambiente, es necesario cono- 
cer la resistencia térmica entre el transis- 
tor y el aire libre. Esta resistencia es una 
función de la resistencia de contacto 
entre la carcaza o aleta del transistor y el 
chasis, de la resistencia térmica de cual- 
quier arandela aislante usada, del tamaño, 
espesor y material del chasis y del método 
usado para enfriar el chasis (por ejemplo, 
enfriamiento por aire, por agua o por 
convección simple). 
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Para asegurar un funcionamiento con- 
fiable a cualquier temperatura ambiente 
admisible, es necesario tomar precaucio- 
nes para que la temperatura de la juntura 
de colector del transistor no sea mayor 
que la especificada por el fabricante. La 
temperatura promedio de la juntura 
Ti(prom) €s igual a la temperatura am- 
biente más el producto de la potencia 
promedio disipada en el transistor y la 
resistencia térmica entre la juntura y la 
carcaza más la resistencia térmica entre la 
carcaza y el aire, indicada por la siguiente 
ecuación: 


Is(prom) = Ta +PpromO4—c + Oc—a 
(293) 


La temperatura promedio de juntura, 


calculada con la Ec. (293), es equivalente 


a la temperatura efectiva de la carcaza 
Tc (ef), dada generalmente en los gráficos 
de régimen de área segura de los transis- 
tores. Los efectos de la conmutación en la 
temperatura instantánea se calculan utili- 
zando las técnicas comunes de área 
segura, descriptas en la sección “Regíme- 
nes de Area Segura”. ! 


Diseño de inversores 
transistorizados prácticos 


El diseño de circuitos inversores (o 
convertidores) prácticos involucra, en 
esencia, la selección de los transistores 
adecuados y el cálculo de los trasforma- 
dores que se usarán. Los requerimientos 
particulares de estos transistores y trasfor- 
madores son especificados por el diseño 
del circuito individual. Los párrafos si- 
guientes analizan el diseño de tres circui-. 
tos inversores básicos: el tipo simple con 
un transistor y un trasformador (inductor 
saturable) y dos convertidores de conmu- 
tación en contrafase (el tipo de dos 
transistores y un trasformador y el tipo 
de dos transistores y dos trasformadores). 
A continuación se describe el funciona- 
miento de cada circuito, se deriban las 


A 
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ecuaciones de diseño y se presenta un 
- diseño simple. i 


Convertidor de un transistor y un 
trasformador — La Fig. 345(a) muestra la 
configuración básica del circuito práctico 
de un convertidor con inductor saturable, 
que es básicamente un circuito con un 
transistor y un trasformador. La Fig. 
345(b) ilustra las formas de ondas obteni- 
das durante un ciclo de funcionamiento. 


Durante el período “SI” o período de 
conducción del transistor (tsí), se absorbe 
energía de la batería y se la almacena en 
la inductancia del trasformador. Cuando 
el transistor deja de conducir, esta energía 
es entregada a la carga. Al comienzo de 
teona , €l transistor es llevado a la 
* saturación y la batería imprime a través 
del primario una tensión substancialmen- 
te constante, forma de onda A en la Fig. 
345(b). Esta tensión del primario produce 
una corriente linealmente creciente en el 
circuito primario de colector, forma de 
onda B. Esta corriente.en aumento induce 
tensiones substancialmente constantes en 
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los bobinados de base, forma de onda C, 
y én el bobinado secundario. 


La corriente de base resultante es 
prácticamente constante y tiene un valor 
máximo determinado por la tensión del 
bobinado de base, la resistencia de base 
externa Rg y la conductancia de entrada 
del transistor. En razón de que la polari- 
dad de la tensión del secundario no 
permite conducir al diodo rectificador, el 
secundario está en circuito abierto. Por lo 
tanto, durante el período de conducción 
del transistor, teond, la carga es abasteci- 
da sólo por la energía almacenada en el 
capacitor de salida Csa1. 


La corriente del primario de colector 
aumenta, hasta que llega a un valor 
máximo Ip, determinado por la corriente 
máxima de base y la tensión de base 
suministrada al transistor. En este instan- 
te, el transistor comienza a salir de su 
condición de saturación, con el resultado 
que la corriente del primario de colector 
y la tensión a través de los bobinados del 
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Figura 345. Circulto de convertidor con inductor: de resonancia: (a) Diagrama esquemático; 
bj Fo de funcionamiento típicas en un convertidor con inductor de resonan- 
el primanios (C) tensión base-emisor; (D) corriente 


cleo del trasformador. 
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trasformador decrecen rápidamente y se 
produce el “apagado”. 


Después que el transistor se ha apa- 
gado, la energía almacenada en la in- 
ductancia del trasformador comienza a 
descargarse en la capacitancia parásita del 
circuito, con el resultado que las tensio- 
nes existentes a través de los bobinados 
primario, de base y secundario invierten 
su polaridad. Estas tensiones inversas 
aumentan rápidamente hasta que la ten- 
sión del bobinado secundario excede la 
tensión que hay a través del capacitor de 
salida. En este instante, el diodo rectifica- 
dor comienza a conducir y a trasferir la 
energía almacenada en lá inductancia del 
trasformador al capacitor de salida y a la 
base. Como el capacitor de salida tiende a 
mantener a la tensión del secundario 
substancialmente constante, la corriente 
del secundario disminuye a una velocidad 
substancialmente constante, como lo 
muestra la forma de onda D de la Fig. 
345(b). Cuando esta corriente llega a cero 
el transistor vuelve a conducir y el ciclo 
de funcionamiento se repite. 


Ecuaciones de proyecto: En la deriva- 
ción siguiente de las ecuaciones usadas 
para diseñar el inversor con un transistor 
y un trasformador, todas las referencias a 
bobinados de trasformador, componentes 
del circuito, tensiones y corrientes corres- 
ponden al circuito de la Fig. 345(a). 
Todas las referencias a períodos de 
tiempo y formas de onda corresponden a 
las ilustraciones de la Fig. 345(b). 


El valor prómedio de la corriente en el 
bobinado primario de los trasformadores 
(IP(prom)) se expresa en la siguiente 
forma: 

IP (prom) = Isa V sa1/N Vent ) (294) 
donde Isa es la corriente de carga en 
amperes, Vsaz la tensión de salida de CC 
en volts, y el factor de rendimiento del 
circuito dado en la Tabla XXI y Vent la 
tensión de entrada de CC en volts. 


A 
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El valor de pico de Ip de la forma de 
onda triangular de la corriente del prima- 
rio, forma de onda B en la Fig. 345(b), se 
expresa por la siguiente ecuación: 


lp = 2 IP (prom) (T/tsí) 

-=(2T/N tsi) (Vsa1/Vent) Isar (295) 
donde T= tsí + tno y está dado en 
segundos. 


Si la resistencia de saturación del 
transistor (Rsat) y la resistencia del 
bobinado primario (Rp) son suficiente- 
mente pequeñas, se imprimirá práctica- 
mente toda la tensión de entrada de CC, 
Vent, a través del primario durante tsx, 
pudiendo determinarse la inductancia re- 
querida del primario Lp, en henrys, 
me diante la siguiente relación: 

LpP(dlp/dt) = Vent (296) 
Para la forma de onda triangular de 
corriente, forma de onda B en la Fig. 
345(b), la ecuación siguiente relaciona la 
rapidez de variación de la corriente del 
primario (dIp/dt) con la corriente de pico 
(Ip) y el período de conducción del 
transistor ts;: 
dip/dt = Ip/ts; (297) 
Cuando se usa esta relación [Ec. (297)], 
la Ec. (296) puede trasformarse así: 
Lp = (Vent/Ip) tsí (298) 
Con Ip definida como se indicó en la Ec. 
(295), la inductancia del primario Lp 
puede expresarse en la siguiente forma: 


E NVent' tsi* és 
2 Vsal Isaz T 


(cel =% 
w 2Psa1 a 
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donde f es la frecuencia de funcionamien- 
to en hertz, siendo igual a 1/T. 


Antes de poder evaluar la Ec. (299), es 
necesario determinar la relación tsí/T. 
Partiendo de la Ec. (298), el período de 
conducción del transistor tsí está dado 
por: 

te; = Lrlp/Vent (300) 
De la ecuación siguiente se puede derivar 
una ecuación para el período de no 
conducción o período no (tno): 

Via1 = Lp (dT,/dt) (601) 
donde ls es la corriente del secundario 
referida al primario [Ps= Is (Ns/Np)], 
V'sa1 la tensión del secundario referida al 
primario [V'sai= Vsa1 (No/Ns)], Np el 
número de espiras del secundario. 

La derivada dls'/dt define la pendiente 
de la corriente del secundario (referida al 
primario) en función del tiempo (es decir, 
dls'/dt = Ip/tno ). Por lo tanto el período 
de no conducción puede determinarse 
así: 

tno = Lp (pr /V sar) (302) 
El período total de oscilación (T = ts; + 
tno), determinado sumando las Ecs. (300) 
y (302), está dado por la siguiente 
ecuación: 


A | l 
dEl bo MT 303 
loz V'sal ( ) 
La relación entre el tiempo sí y el 
período total de oscilación se expresa por 
lo tanto. en la siguiente forma: 


Lp lp [L 


O o Visal 


tgí= 
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Esta relación se usa en la Ec. (299) para 
obtener la siguiente expresión para la 
inductancia requerida del primario: 


V 2 
E -( ent se 


(Np/Ns) Vsar? sd 
Vent” +(Np/NsY? . Vsar? + 
+ 2 Vent Vsal (NpP/Ns) 


La inductancia requerida del primario 
Lp también puede expresarse en términos 
de la variación máxima admisible de la 
densidad del flujo magnético en el núcleo 
del trasformador, la cual está dada por: 


09 1, (250) 1 ] | 
A 10 li/mi +1l/1a] (306) 


donde A es el área de la sección transver- 
sal del núcleo en centímetros cuadrados, 
li Ja longitud de las líneas de fuerza 
magnética en centímetros, la la longitud 
del entrehierro en centímetros, Mi la 
permeabilidad del material del núcleo y 
Ma la permeabilidad del aire (Ma= 1). 





La. variación máxima admisible de la 
densidad del flujo magnético también 
puede expresarse así: ' 


AP _ Pimax) — Ó(res) 


A A A (307) 


donde f(máx) es la densidad del flujo de 
saturación del material del núcleo y (tres) 
la densidad del flujo residual en el núcleo. 
La inductancia del primario puede defi- 
nirse en términos de Ag por medio de la 
siguiente relación: 


(308) 
(309) 


Ad = (LpIp/Np) Xx 108 
O ' 
Ly == (Np Ap Xx 107) /Tp 
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Las Ecs. (307), (308) y (309) pueden 
combinarse para dar la siguiente expre- 
sión para la” inductancia requerida del 
primario: 


1 (z E) | 1 | 
da MUA Ai de 
102 (11/13) A+ (12/12) 
(310) 


La longitud del entrehierro la tiene que 
ser regulada para asegurar el funciona- 
miento del núcleo cerca de la región de 
saturación pero no en ella (es decir, a una 
densidad de flujo máximo levemente 
inferior al valor de saturación para el 
material del núcleo usado). El valor de la 
densidad de flujo puede verificarse con la 
Ec. (308). 


La tensión inducida en los bobinados 
de base debe proporcionar una tensión 
base-emisor suficientemente grande como 
para suministrar la corriente primaria de 
pico requerida por cualquier transistor del 
tipo que usará en el circuito. La tensión 
primaria Vp existente al término del 
tiempo de conducción-t¿í se expresa por 
la siguiente ecuación: 





Ve = Vent — Ir(Rsat + Rp + Rfuente) 
(311) 


El número requerido de espiras para el 
bobinado de base está dado por: ' 


Epa NpVaB 
a Vent — Ip (Rsat E Rp + Rtuente) 


(312) 


N 


A Vg se la elige de manera que sea el 
doble de la Vr(máx) necesaria del 
transistor usado. Una mitad de la tensión 
Vg cae a través de Rpg. Esta división de 
tensión contribuye a compensar las varia- 
ciones en Ve de un transistor a otro y a 
- diferentes temperaturas. La Ec. (312) 
puede trasformarse para expresar a Ng en 


términos de Vpg en la siguiente forma: 
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Na = 2Np VBE (máx) 
Vent — lp (Rsat + Rp + Ruente) 
(313) 


El número requerido de espiras para el 
secundario Ns se determina mediante la 
relación entre tensión de entrada V ent, 
tensión de salida Vsa1, número de espiras 
en el primario Np y tensión máxima 
admisible entre colector y base Vcñ(máx ) 
del transistor (el valor durante tno) en la 
siguiente forma: 


VeB(max) E Vent E (Np / Ns) Vsal 


O 


(314) 


1] 
NA (615) 
VcB (máx) 7 Vent 

La resistencia de base externa Rp es 
necesaria para compensar las diferencias 
individuales en la tensión base-emisor 
VE de los transistores usados. El valor 
requerido para esta resistencia se determi- 
na mediante la siguiente relación: 


Rs = VaE(maxo)/Ib (316) 


donde Vaer(máx) e€s el valor máximo 
admisible de VE para el tipo de transis- 
tor usado e lp es el valor típico de la 
corriente de base requerida para propor- 
cionar la corriente primaria de pico Ip a 
una tensión base-emisor Ve. Las pérdi- 
das transitorias que se producen durante 
el apagado a causa de los efectos de 
almacenamiento de lagunas se pueden 
reducir al mínimo manteniendo al valor 
de Rp lo más reducido posible. 


- La corriente secundaria de pico Í, y la 
tensión secundaria de pico Vs se expresan 
por las ecuaciones siguientes: 


ls = 1» (Np/Ng) (317) 


Vs = (Ven(máx)- Vent) (Ns/Np) (318) 
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El valor del capacitor de salida Csa 
debe ser tal que la constante de tiempo 
CsaiRrL sea por lo menos 10 veces mayor 
que tsí para asegurar que la tensión de 
salida Vsa permanezca prácticamente 
constante. El valor de capacitancia reque- 
rido para esta condición se determina así: 


RL = Vsar? /Psa1 

CsaiRr = 10 tsr 

Csa1 Se (10 tsiPsa1)/Vsar? (3 1 9) 
La relación óptima del espacio entre 

los bobinados primario y secundario, K?, 

del trasformador se determina con la 

siguiente expresión: - 


K = —===%2— 
(Ns/Np) (Vent/Vsa1) + 1 (320) 


Diseño de muestra: La aplicación de 
las relaciones derivadas en la sección 
precedente, para el diseño de un inversor 
práctico con inductor saturable, se puede 
lustrar mejor utilizando un ejemplo nu- 


mérico. En este ejemplo, se diseña un : 


convertidor para convertir 12 volts de CC 
en 150 de CC con una potencia de salida 
máxima de 1 W. 


El primer paso en el diseño de cual- 
quier convertidor es la selección” del 
transistor, o de los transistores que se 
emplearán. Para el circuito con inductor 
saturable, la lista de parámetros de diseño 
típicos, Tabla XXI, proporciona una base 
excelente para esta selección. Para los 
valores especificados de tensión de salida 
de CC, Vsa1, potencia de salida Psal y 
tensión de entrada de CC Vent, esta tabla 
indica la resistencia de saturación máxima 
admisible del transistor Rsai y los regíme- 
nes mínimos de' tensión de ruptura 
colector-base Von(sat), corriente de co- 
lector de pico lo(pico) y disipación de 
potencia máxima admisible Py, El transis- 
tor seleccionado debe satisfacer estos 
requerimientos básicos, 
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Para Vsa1 = 150 volts, Psa = 1 watt y 
Vent = 12 volts, la Tabla XXI indica que 
el transistor usado en el convertidor debe 
tener una resistencia de saturación Rsar 
que no exceda los 10 ohms, una tensión 
de ruptura colector-base VeB(máx) de 
por lo menos 35 volts, un régimen de 
corriente de pico de colector Ic (pico) de 
por lo menos 400 miliamperes y un 
régimen de disipación Py a 55%C de por 
lo menos 80 miliwatts. También es 
necesario considerar la tensión colector- 
emisor del transistor. Durante el período 
de no conducción del transistor, el valor 
de esta tensión para el peor de los casos es 
igual al producto de la relación de espiras 
entre los bobinados de base y primario 
(Np/NpP) y la tensión máxima entre 
colector y base [VcB(máx)]. Si este 
producto supera la tensión de ruptura 


- base-emisor del transistor, es necesario 


agregar un diodo en serie con la base. 


Un transistor adecuado para usar en el 


convertidor de 12 a 150 volts es el 


RCA-2N3053. Este transistor tiene un 
régimen de corriente de pico de colector 
de 700 miliamperes, un régimen de 
tensión máxima colector-base de 60 volts, 
una resistencia de saturación máxima de 
9,5 ohms y un régimen de disipación 
máxima a 25“C de 5 watts. (La resistencia 
de saturación máxima no aparece en los 
datos técnicos del transistor pero se la 
puede calcular fácilmente con el régimen 
máximo de la tensión de saturación 
colector-emisor Vcr(sat) = 1,4 volts a 
una corriente de colector lc de 150 
miliamperes.) 


La Tabla XXI también proporciona 
datos sobre el área transversal requeridá A 
y la longitud de las líneas de fuerza 
magnéticas lí para el núcleo del trasforma- 
dor y sobre el factor de rendimiento n 
pio del circuito. Los datos de la 

abla XXII proporcionan una base para la 
selección del material del núcleo para una 
frecuencia de funcionamiento adecuada, 
Para la condición de funcionamiento 


PA 


300 
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Tabla XX!l — Parámetros de diseño típicos para los convertidores 
de CC a CC con inductor saturable que tienen regímenes de salida 
de hasta 50 watts 


Requerimientos Requerimientos 


de la aplicación del transistor 
Máx. cc Máx. Mín. Mín. 
Pial Vsal Vent Rsat VcB(máx) IC(pico) 
(w) (v) (v) (9 (v) (A) 
250 6-10 525. 05 
1. 500... 10:15 10 39 0,4 
130 1 15:20 20 45 0,3 
250 6-12 1 30 3 
5 500 12-20 2 45 2 
750 20-28 8 60 1 
300 6-12 0,8 30 6 
10 500 12-18 45 4 
750 18-28 1,2 60 2 
400 10-18" 05 45 10 
25 600 18-26 0,8 60 6 
750 26-36 1 80 3 
sp 500 1224 05 60:15 
750 24-36 0,5 80 8 


* Temperatura de carcaza o aleta = 55%C 


especificada del convertidor (es decir, 
Vsa1 = 150 volts, Vent = 12 volts y Psa] = 
1 watt), los datos de estas tablas indican 
que un trasformador adecuado tendría 
que usar un núcleo de ferrita con una área 
transversal A de 1,3 centímetros cuadra- 
dos, como por ejemplo, la Ferroxcube N* 
9F520 (núcleo tipo E, material tipo 3C) o 
su equivalente. Una frecuencia de funcio- 
namiento adecuada es 8 kHz y el rendi- 
miento previsto del circuito es del 75 por 
ciento. 


Después que se ha elegido un transis- 
tor adecuado y se han determinado los 
parámetros del núcleo magnético, se uti- 
liza el siguiente procedimiento detallado 
para completar el cálculo del trasforma- 
dor y determinar la constante para el rec- 
tificador y filtro de salida: 


1. La relación de espiras entre el 
secundario y el primario del trasformador 
Ns/Np se determina con la Ec. (315) en 
base a la tensión de salida de CC deseada 
Vsa1, la tensión de entrada de CC disponi- 
ble Vent el régimen de tensión, de 


ruptura colector-base Von(máx), en la 
siguiente forma: 


Parámetros del núcleo Rendimiento 
del trasformador del circuito 
Mín. Area Longitud Factor 
Pp* A 1 n 
(w) (cm?) (cm) 
0,1 
0,08  0,5-1,55  2,5-10 0,75 
0/07 
15 0,9-5 2,5-12 0,75 
05 055 25-12 0,7 
3 
: 17,5 25-15 0,7 
10 
: 1-10 5-15 0,65 
o 215 6d 0, 
DA <= 5 A 
N? — VcB(ma) — Vent 
150 
60 =12877 7 cd 


(El uso del régimen de Vcn(máx) de 60 
volts del RCA-2N3053, en lugar del valor 
de 35 volts obtenido como régimen de 
VcB(máx) mínimo en la Tabla XXI 
reduce la relación de elevación requerida.) 


2. El valor determinado para Ns/Np y 
la Ec. (305) se utilizan en el siguiente 
cálculo de la inductancia requerida del 
primario: 


Tabla XXI — Materiales óptimos 
del núcleo para diferentes 
frecuencias de funcionamiento 


Material del Frecuencia de 
trasformador funcionamiento 
Hz 
Ferrita 1-20 
Hierro al silicio 
(grano orientado) 0,1 - 1 
Acero al silicio idem 
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(0,7)(12)? determina en base a la relación expresada 

O por la Ec. (308) mediante el siguiente 
(2)(1)(8 Xx 10%) cálculo: | 
(150/3,1)? 
(12)? + (150/3,1)? Bm = e = a Xx 10* 

+ 2(12) + (150/3,1) o 

= 4 mH = (4 x 103 (0,3) = 600 gauss 
63(1,3) 


3. El número requerido de espiras del 
primario, Np, se calcula para una longitud 
de entrehierro, la, de 0,01 cm mediante la 
Ec. (310) en la siguiente forma: 


Este cálculo muestra que el núcleo Fe- 
rroxcube 9F520 es aceptable como mate- 
rial para núcleos porque el valor calculado 
de densidad de flujo no excede el valor de 


A y saturación de este núcleo, que es de 4.600 
Nav Jo 1o= gauss. (La Tabla XXIII muestra valores 
fr típicos de los parámetros magnéticos para 
bie eb cane cado gh doy materiales comerciales de los núcleos de 
Xx y ( Sit 001) ye trasformadores.) 
1,3 X 10% 18 


7. Los datos técnicos del transistor 
= 63 espiras RCA-2N3053 indican que los valores 
típicos de Vgg e Ip requeridos para una 


' lente primaria de pico Ip son 0,3 
4. Mediante la Ec. (304), es posible  “OMEN A : 
calcular en la forma siguiente la relación “Bee y 4,3 miliamperes, respectivamen- 


: q ; te. Los valores máximos para estos pará- 
entre el tiempo de conducción tsr y el metros son 2,3 volts (este valor incluye la 
período total de oscilación T: 


caída a través del diodo que debe usarse 
en serie con la base, como se muestra más 


tsí Vsal (Np/Ns) abajo) y 11 miliamperes, respectivamente. 
1 Vent + Vsal (Np/ Ns) Si se supone que Rp» + Rtuente es 
150/3,1 2 ohms, como ocurre generalmente, el 


= 0.78 número requerido de espiras para el 
bobinado de base se calcula con la Ec. 
(313) en la siguiente forma: 
5. En base a la Ec. (295) se calcula la 
corriente primaria de pico en la siguiente 


12 + 150/31 


pe NY _2Np VE (máx) 
; Vent — Ip (Rsat + Rp + Rfuente) 
Pe UY COMO espiras 
p n Vent tsi 107 (0,3) (12) 
e E 0,3 ampere 8. El cálculo siguiente se emplea para 
(0,7)(12)(0,78) determinar la tensión base-emisor del 
transistor: | 
6. La densidad máxima del flujo mag- Von == (Ny/Np) Vonmao 


nótico del núcleo del trasformador se »” (34/08) 00 == 32,5 volts | 
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Tabla XXiil — Valores típicos de los parámetros 
magnéticos para materiales comerciales 
de los núcleos de trasftormadores 
Permeabilidad Densidad máxima del 





Material . máxima flujo magnético 
(Um) (Bm )-Gauss 
Ferrita 1000-4000 2000—5000 
Hjerro al silicio , 
(grano orientado) 8500 10.000—15.000 
- Acero al silicio 
(Tipo “Alto Mu”) 30.000 15.000—20.000 
Aleación niquel-hierro 70.000 


Como este valor excede el régimen de 
tensión de ruptura base-emisor del 
2N3053, es necesario agregar un diodo en 
“serie con la base. E 


9. En base a la Ec. (316), la resistencia 
de base externa requerida se calcula así: 


Rap VrBE(mao/ In 
= (2,3)/(11 x 107?) = 210 ohms: 

10. Mediante la Ec. (315), el número 
requerido de espiras para el bobinado 
secundario se calcula en la siguiente 
forma: | 
Ns = Np (Vsa1)/ [VcB (máx) e Vent] 

= 63(150)/(60— 12) =200 espiras 


11. El cálculo de la corriente secunda- 
ria de pico y la tensión secundaria de 
pico, utilizando las Ecs. (317) y (318), 
respectivamente, da los siguientes resul.- 
tados: Ub 

ie = e (Np/Ns) 


= 300/3,1 = 0,097 ampere 


Va =|[Ven(máx) — Vent] (Ns/Np) 
= (60—12)(3,1) = 150 volts 


12. Los valores obtenidos para Í, y Va 
indican que el diodo seleccionado para 


15.000--20.000 


usarse en el circuito rectificador debe ser 
capaz de admitir una corriente de pico de 
0,097 ampere y debe tener un régimen de 
tensión inversa de pico de más de 150 
volts. El rectificador de silicio RCA- 
1N1763A tiene un régimen máximo in- 
verso de pico de 400 volts y un régimen 
máximo de corriente directa de CC de 3,5 
amperes, cumpliendo así estos requeri- 
mientos. 


13. El valor de un capacitor de salida 
Csar capaz de almacenar la energía reque- 
rida por la carga y entregar esta energía a 
la carga durante el período de conducción 
tsí, a una tensión substancialmente cons- 
tante, se puede calcular mediante la 
siguiente relación, Ec. (319): 


| Csal > (1 0 tsí E saM)/V sar? 


En el paso 5 se calculó la relación entre el 


tiempo de conducción, tsí, y el período 


total de oscilación, obteniéndose tsí/T = 
0,78. Sin embargo, el período de oscila- 


ción T, es la recíproca de la frecuencia de 
- + funcionamiento (f= 8 kHz). El valor de 


tsí se determina, por. lo tanto, en la 


- siguiente forma: 


har == (0,78/8) X 1073 — 97 Xx 1078 


- En las condiciones iniciales, la potencia 


de salida Psai ts 1 watt y la tensión de 


salida Vsm1 es 150 volts. El valor del 
capacitor de salida se calcula pues así: 


/ 
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q 10 (97 x 107$)(1) 


5 = 0,042 uF 
MS a 


Sería adecuado un valor normal RETMA 
de 0,047 microfarad. ' 


15.Con las corrientes de pico de los 
bobinados primario, secundario y de base 
(la corriente de pico de base Ip es la Ig 
máxima requerida para producir el' valor 
necesario de Ip), los tamaños de los 
alambres, basados en el régimen conserva- 
dor de 700 mils circulares por ampere, 
son los siguientes: . 
Primario  = N* 26 para Ip 
de 0,300 ampere 
Secundario = N* 32 para ls 
de 0,097 ampere 
= N* 36 para 1p 
de 0,011 ampere 


Base 


16. Mediante la Ec. (320), se calcula 
en la siguiente forma la relación Óptima K 
del espacio entre los bobinados primario 
y secundario: 


sul, edil dado: 1 


(Ns/Np) (Vent/Vsa1) + 1 


E e 8! 


V8D(12/150) +1 js 


El mejor sacoplamiento se obtiene cuando 
el orden de los bobinados con respecto al 
núcleo es: primario, base y secundario. - 


El diseño descripto podría mejorarse 
utilizando un núcleo con un área transver- 
sal mayor que 1,3 centímetros cuadrados. 
Como tal núcleo permitiría el uso de 
menores espiras en los bobinados prima- 
rio, de base y secundario y una mayor 
abertura O espacio de bobinado, sería 
posible emplear alambres de mayores 
tamaños e así lograr una reducción 
substancial de las pérdidas en el cobre con 
apenas un ligero aumento de las pérdidas 
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en el núcleo al aumentar el tamaño de 
éste. 


Convertidor con dos transistores y un 
trasformador — La Fig. 346 muestra un 
convertidor de CC a CC en contrafase, 
acoplado por trasformador, que utiliza un 
trasformador y dos transistores. La Fig. 
347 muestra las formas de onda obtenidas 
con este circuito durante un ciclo de 
funcionamiento completo. 


Durante un ciclo completo, la densi- 
dad del flujo magnético del núcleo del 
trasformador varía entre' el valor de 
saturación en un sentido y el valor de 
saturación en el sentido opuesto, como lo 
muestra la forma de onda A de la Fig. 
347. Al comienzo del período de conduc- 
ción de un transistor, la densidad del flujo 
en el núcleo está en un valor negativo 
máximo (—Bsat) o su valor positivo 
máximo (+Bsat). 


Por ejemplo, el transistor A pasa al 
estado “SI” en —Bsat. Durante la conduc- 
ción del transistor A, la densidad del flujo 
magnético cambia de su nivel inicial de 
—Bsat y se hace positiva a medida que se 
almacena energía en la inductancia del 
trasformador y simultáneamente se la 
suministra a la carga por la batería. 
Cuando la densidad del flujo llega a 
+Bsat, el transistor A pasa al estado de no 
conducción y el transistor B pasa al 
estado de conducción. El trasformador 
asegura el suministro de energía á la carga 
a una velocidad constante durante todo el 
período en que el transistor A conduce. 
Este ciclo de- trasformación de energía se 
repite cuando conduce el transistor B. - 


Inicialmente, se aplica suficiente pola- 
rización para saturar al transistor A. En 


“consecuencia, la fuente de CC aplica a 


través de la mitad superior del bobinado 
primario una tensión prácticamente cons- 
tante, Vent (forma de onda B de la Fig. 
347). Esta tensión de polarización puede 
ser una polarización temporaria, una 
pequeña polarización fija o incluso una 


A 
Lis 
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Figura 346. Convertidor de conmutación en contrafase con dos transistores y un trasformador. 


1+BSAT pequeña polarización directa desarrollada 
a través del bobinado de polarización 
como resultado de la circulación de 
corriente de fuga y de saturación hacia el 
primario del trasformador. La tensión 
primaria constante hace circular a través 
del transistor A una componente de CC y 
Una componente de corriente que aumen- 
ta linealmente, forma de onda C en la Fig. 
347. Al igual que en el convertidor con 
inductor saturable, la corriente primaria 
linealmente creciente induce tensiones 
substancialmente constantes, forma de 
onda D en la Fig. 347, en los bobinados 
secundario y de base. La tensión inducida 
en el bobinado de base limita el valor 
máximo de la corriente de base y, por 
consiguiente, de la corriente de colector. 





En el convertidor en contrafase acopla- 
do por trasformador, la transición al 
apagado se inicia cuando el trasformador 
comienza a saturarse. Mientras el transis- 
| tor no esté saturado, el producto de la 
ME o q. inductancia del trasformador y de la 

(E) ; AN é 

velocidad de variación de la corriente de 

| | colector permanece constante. Pero cuan- 

Mid a a do el núcleo del trasformador se satura, la 

Figura 347. Formas de onda de funcionamien- inductancia decrece rápidamente hacia 

to típicas de, nelstovoyertidor de conmutación cero, con el resultado de que la velocidad 
or: A . 

(A) giensidad del ER ma nético on el núcleo de variación de. la corriente de colector 

$ ador; ensión de colector de un la. 4 q 

transistor; (6 corriente de colector de un  “UMenta hacia infinito. Cuando la 90 

Io, : monto M0 baso qe Ye, Man: rriente de colector llega a su valor 

rriente del secuÑda o, máximo, el transistor A sale de la 


. 
es ll 
A i A 


Conversión de Potencia 


saturación y las tensiones de los bobina- 
dos disminuyen y luego se invierten, 
apagando así al transistor A. La inversión 
de las tensiones de los bobinados encien- 
de el transistor B y se repite la operación 
de conmutación. 


Ecuaciones de diseño: Si se supone 
que se aplica a través de una mitad del 
bobinado primario toda la tensión de 
alimentación de CC, la circulación de 
corriente en el circuito de colector del 
transistor: conductor se determina por 
medio de la siguiente ecuación 

Lp (dIp/dt) = Vent (321) 
donde Lp es la inductancia de una mitad 
del bobinado primario en henrys, dIp/dt 
la rapidez de variación de la corriente 
primaria en amperes por segundo, Ip, el 
valor absoluto de la variación en la 
corriente de colector durante un intervalo 
de conducción y Veni la tensión de 
alimentación de CC en volts. 

En la forma de onda triangular de 
corriente, C en la Fig. 347, la velocidad 
instantánea de variación de la corriente se 
puede aproximar así: 


dIp/dt = 21p/0,5T = 4Ip/T = 4f1p 
(322) 


donde T es el período total de oscilación 
en segundos y f la frecuencia de funciona- 
miento en hertz (f= 1/T). 

Las Ecs. (321) y (322) se combinan y 
los términos se reordenan para obtener la 
siguiente expresión para el valor de pico 
de la corriente en el colector del transis- 
tor conductor 

Ip . Vent/4f Lp (323) 

El valor promedio de la corriente de 
colector en el transistor conductor está 
dado por 


Irnom = Pani/9 Von (324) 
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La corriente primaria máxima se expresa 
entonces mediante la siguiente ecuación: 


IP (máx)= TP -+IPrRom 
= (Vent/4f Lp) SE (Psar/N Vent) 


(325) 


La inductancia requerida para una 
mitad del primario se determina con la 
siguiente relación: 


Lp = (NpA9/Íp) x 1078 (326) 


Sin embargo, en el convertidor en 
contrafase acoplado por trasformador, la 
oscilación de la curva de saturación B—H 
es simétrica con respecto al origen. Por lo 
tanto, la densidad del flujo magnético 
residual Ores/A es cero y la oscilación 
magnética máxima admisible se determina 
así: 


Ad _ ómax _ ros _ mbr 
A A 


== Dimaz 


(327) 








La inductancia requerida para una mitad 
del primario puede expresarse, por lo 
tanto, en términos de la densidad máxima 
del flujo Bmáx, como se ve en la siguiente 
ecuación: 


Lp _ (Np Dare A X 1078/1p)(828) 


donde Bmáx se expresa en gauss. 

Si en la Ec. (328) se reemplaza el valor 
de Ip dado en la Ec. (323), se obtendrá el 
siguiente resultado: 


Vent = 4 Npf Bmax A X 1078 (329) 


La Ec. (225) puede trasformarse para 
obtener la siguiente expresión correspon- 
diente al número requerido de espiras en 
el primario: 
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Np = (Vent X 10%)/4f Bmáx A (330) 


Al no ser necesario ningún entrehierro, la 
inductancia requerida para una mitad del 
primario está dada por: 


Lp= (4r Np?/10%) (u¡A/li) (331) 


Para determinar el número requerido 
de espiras para cada sección del bobinado 
de base, es necesario conocer la tensión 
máxima base-emisor VBE (máx) a la cual 
los transistores proporcionan la corriente 
primaria de pico Ip. Esta tensión se 
obtiene de los datos técnicos del transis- 


«tor usado o del fabricante. El número de 


espiras para cada mitad del bobinado de 
base se expresa pues en la siguiente 
forma: | 


Na = Np [ 2 VBE(máx)/Veni] (332) 


El número requerido de espiras para 
cada mitad del secundario se expresa así: 


Ns =(Np/Ven+) (V sal + Real Isa1) : (333) 


donde Ra es la resistencia del secundario 
y la resistencia reflejada del primario. 
Como Rsa1 es generalmente muy pequeña 
en los convertidores acoplados por tras- 
formador, ella puede despreciarse en los 
cálculos iniciales. 

El valor de la resistencia de base 
externa Rp se halla en la misma forma 


que para el convertidor con inductor ' 


saturable. Si se desea un funcionamiento 
muy flexible, se puede usar un resistor 
externo separado en cada circuito de 


base. 


En el circuito en contrafase acoplado 
por trasforrmador, la tensión de entrada 
de CC máxima admisible Vem está 
limitada por el régimen de tensión colec- 


tor-base del transistor usado. La tensión 


de alimentación máxima admisible V ent 
está dada por: 


Vent(máx) < [ VeB (máx) — VBE (bob) ]/2 
- (334) 
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donde Ven (máx) es el régimen de tensión 
máxima entre colector y base del tipo de 
transistor usado y VE (bob) es la tensión 
inducida en una mitad del bobinado de 
base. La Ec. (334) está basada en la 
suposición de que la inductancia de fuga 
del trasformador es cero. En la práctica, 
Vent no debe ser superior al 90 por 
ciento del valor dado en la Ec. (334). 

La corriente secundaria de pico es 
aproximadamente igual a la corriente de 
carga de CC, es decir: 


Ís = IRL = Psa1/Vsa1 (335) 


y la tensión secundaria de pico está dada 
por: | 


Vs mE Vent (Ns/Np) (336) 


Para obtener un buen filtrado de la 
tensión de salida, el valor de Csar deberá 
ser tal que la constante de tiempo de 
salida sea por lo menos 10 veces superior 
al período del oscilador; es decir: 


Rz Csar = 10 T= 10/f 
O ¡ 
Csal = 10/Ry f (337) 


donde la resistencia de carga RL se 
determina en la siguiente forma: 


Ri, = (Vs/1s) (338) 


El resistor de encendido Ra se elige de 
Manera que aparezca una tensión. de 0,6 
volt en el punto medio del bobinado de 
realimentación cuando se aplica tensión 
de alimentación, es decir: 


Vent — 0,6 
Rs > E Ra (339) 


Pueden ser necesarias tensiones de encen- 
dido mayores cuando el funcionamiento 
se haga a bajas temperaturas. 


Ejemplo de proyecto: Los datos de 


proyecto incluídos en la Tabla XXIV se 
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pueden utilizar como punto de partida 
para calcular un convertidor en contrafase 
práctico, con un solo trasformador. Para 
las condiciones de funcionamiento especi- 
ficadas (requerimientos de la aplicación), 
los datos de la tabla suministran los 
criterios empleados en la selección de los 
transistores del convertidor, dan los pará- 
metros del núcleo del trasformador e 
indican el rendimiento previsto del circui- 
to. Cuando se utilizan estos datos de 
diseño como punto de partida, es posible 
diseñar un convertidor práctico en contra- 
fase con un sólo trasformador aplicando 
correctamente las relaciones de diseño 
derivadas de la sección precedente, como 
lo ilustra el siguiente ejemplo numérico. 


En el ejemplo, se supone que el 
circuito del convertidor tendrá que des- 
arrollar una tensión de salida de CC Vsa1 
de 110 volts y una potencia de salida de 
CC Psar de 100 watts de una tensión de 
entrada de CC de 13,6 volts. Para estos 
requerimientos de la aplicación, los datos 
de la Tabla XXIV indican que el tran- 
sistor seleccionado para usar en el con- 
vertidor debe tener una resistencia de 





saturación máxima Rsat inferior A 
0,5 ohm, una tensión de ruptura colec: 
tor-base VcB(máx) superior a 45 volts, 
un régimen mínimo de corriente a 
colector le(pico) de por lo menos 1 
amperes y un régimen de disipación 
mínimo de 15 watts a una temperatura de - 
55”C. Los datos técnicos sobre el trar Po 
tor RCA-40251 indican que éste serí 
adecuado para usar en el circuito del 
convertidor. Este transistor tiene UnA 
resistencia de saturación máxima Rua 
0,2 ohm (es decir, VcE (sat) = 1. 
una corriente de colector de 8 
una tensión de ruptura col ctor- 
VcB(máx) de 50 volts, un régime 
corriente de colector de pico 1 (pico: 












o 








de 25*C. 


Suponiendo una frecuencia de funcio» | 
namiento adecuado de 3,5 kHz pard ol 
convertidor, la Tabla XXIV indica ke 
debe usarse un trasformador con núcleo 
de ferrita. La Tabla XXIV también 
determina que el núcleo tiene que tener 
un área transversal A de 3 centímetros 


Tabla XXIV — Datos de diseño para los convertidores de CC a CC 
en contrafase acoplados por trasformador 


Requerimiantos Requerimientos Parámetros del núcleo Rendimiento 
de la aplicación del transistor del trastormador del circuito 
Máx. cc Máx. Mín. Mín. Mín, Área Longitud Factor 
Psa1 Vsa1 Vent Asat VCB(máx) IC(pico) PD* A h Y 
(w  (v) (v) (2) “(v) (A) — (W (cm?) (cm) 
250 6-12 2 30 0,5 0,1 : ; 
ea db 04 005 054. 260 0,93 
400 12-18 1,5 45 2 1 
10 50 1828 3,60. 1 05 055 250 9,83 
400 12-18 l 45 5 3 
o 59 0/98 
: 250 8-18 0,5 45 12-10 
50 500 18-28 0,8 60 8 5 2-7,5 7,5-20 0,85 
800 28-38 1 80 5 2 
400 12-18 0,5 45 187 16 
100 600 18-28 0,5 60 10) 0510 3-12 10-25 0,85 
800 - 28-38 0,5 80 AA 
400 12.24 02 .. 60. 20 dAN 
200 600 24-36 0,2 80 18. 18 5-15 15-35 0,8 
800 36-48 0,5 100 10 10 1,5:20 20-40 0,75 
* Tomporatura de carcaza o aleta = 55% 





cuadrados y una longitud de las líneas de 
fuerza magnéticas l¡ de 25 centímetros. 
En base a estos datos tendrá que usarse 
un núcleo del tipo Allen-Bradley T3000 
H106B (o equivalente). Este núcleo es un 
toroide de ferrita Allen-Bradley RO-3 (o 
equivalente ); tiene una densidad de flujo 
Bsat de 4000 gauss y una permeabilidad 
Mi de 3500. (En razón de que el trasfor- 
mador tiene que funcionar en la región de 
saturación, normalmente no es necesario 
un entrehierro la.) El rendimiento previs- 
to del circuito ny, dado en la Tabla XXIV, 
es del 85 por ciento. 

Después de determinar el tipo de 
transistor que se usará, los parámetros del 
núcleo magnético y el rendimiento previs- 
to del circuito, el siguiente procedimiento 
detallado permite diseñar el circuito de 
un convertidor práctico. 


1, Mediante la Ec. (334), el valor máxi- 
mo admisible de la tensión de alimenta- 
¡ ción Vent se calcula así: 


Vent < 0 9 | cms 20 Enposte 
, TODUR OS sita ll , 


_ 0,9 (50—3,5) 
2 


= 21 volts 


La tensión de alimentación deseada de 
13,6 volts es considerablemente inferior a 
este valor máximo admisible. 

2. En base a la Ec. (330), el número 
deseado de espiras para cada mitad del 
primario se calcula así: 


Np — (Vent 108 )/4TAB sat) 


o OE 
4(3,5) (109 (3)(4) (10) 8 espiras 





El número total de espiras del primario 
está dado pues por: 


2 Np = 2 (8)= 16 espiras 
3. La inductancia requerida para una 


mitad del primario se determina con la 
Ec. (322) en la siguiente forma: 
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L, = (4 Ny2/109 (4A/11) 


me E ca] ¡2 | 
10% 25 


= 0,335 mH 


4, Mediante la Ec. (325), la corriente 
primaria máxima se determina así: 


lp = (Vent/4fLp) + (Po/n Vent) 
dE 13,6 

(4)(3,5) 103) (0,335) (1073) + 

100 54 de 

+ (13:6)(485) = 11,5 amperes 


5. Los datos técnicos del RCA-4025] 
dan los valores máximos de la tensión 
base-emisor VE y la corriente de base 
Ip: 


VBEmax) > 2,9 volts 


IB(mao)  = 0,8 ampere 


6. Mediante la Ec. (332), es posible 
determinar el número requerido de espi- 
ras para cada sección del bobinado de 
base haciendo el siguiente cálculo: 


2:11:2:Vpp 
Ny a N, pus 
ent 


_8(2) (2,5) 
A E; 





= 3 espiras 


7. El valor requerido para la resistencia 
de base externa Rp es igual a V BE (máx) 
IB, donde VE (máx) € IB son los valores 
requeridos para obtener una corriente de 
colector lc (corriente primaria Ip) de 
11,5 amperes para el transistor 40251. La 
resistencia Rp, por lo tanto, se calcula en 
la siguiente forma: 


Rp = 2,5/0,8= 3 ohms 


El bobinado de excitación de 3 espiras 
por lado (calculado en el paso 6) produce 
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una tensión de polarización inversa de 5 
volts a través del transistor que no 
conduce (es decir, E = (N/Np) Eent = 
(3/8) (13,6) = 5 volts). La caída de 2,4 
volts a través del resistor de 3 ohms 
aumenta esta tensión de polarización 
inversa hasta 7,4 volts, lo que excede el 
régimen de Vepo (7,0 volts) del transistor 
40251, Es necesario usar una selección 
especial de este transistor, que tiene una 
tensión de ruptura mínima emisor-base de 
8,0 volts. 

8. Partiendo de la Ec. (333), el número 
de espiras requerido por cada mitad del 
bobinado secundario con punto medio o 
el número total de espiras para un 
bobinado secundario sin punto medio 
está dado por: 


Ns = Np (Vsa1/ Vent) = 8 (110)/13,6 
= 66 espiras 


9. Con -las ¿Ees«(339). Y (336): 1a 
corriente secundaria de pico ls y la 
tensión secundaria de pico Vs se calculan 
en la siguiente forma: 


Mm 


ls = IrRrL = Psal/Vsal = 100/110 


-= 0,9 ampere 


Vs = Vent(Ns/Np) = (13,6) (66)/(8) 
2 110 volts 


La resistencia de carga RL resulta en- 
tonces: 


Ry = 110/0,9 = 125 ohms 


10. En base a los valores calculados 
para la corriente y tensión secundarias de 
pico, se determina que el rectificador de 
silicio de juntura difundida RCA- 
1N1202A es adecuado para los diodos 
rectificadores. En un circuito rectificador 
monofásico de onda completa, sin bobi- 
nado secundario con punto medio, se 
requieren cuatro de estos rectificadores. 
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Con la Ec. (337), es posible calcular un 
valor adecuado para el capacitor de salida 
Csar en la siguiente forma: 


Csal As 10/RL f 
10 
ÑO 2,3 y 
(125)(3,5) (10%) il 


11. El valor del resistor de encendido 

Rs resulta de la Ec. (338): 
Rs == 30 ON 65 ohms 
0,6 

La Fig. 348 muestra el esquema del 
circuito y la Fig. 349 las curvas de 
comportamiento del convertidor de 13,6 
a 110 volts. 


Y, 


TIPO 
INI202A 


SALIDA DE 
+110 V 







TIPO 
INI202A 


CR2 = 


* SELECCION PARA 
VEBO = 8 VOLTS 





+13,6 
100 Wa 100V 
fo=3,5 KHz 


Figura 348. Diagrama esquemático de un con- 
vertidor en contrafase acoplado por trasforma- 
dor para 13,6 a 110 volts. 


inversores con dos transistores y dos 
trasformadores — El inversor con dos 
transistores y un trasformador tiene tres 
desventajas básicas: primero, la corriente 
de pico de colector es independiente de la 
carga. Esta corriente, depende, por lo 
tanto, de la tensión de base disponible, de 
la ganancia del transistor y de la curva de 
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RENDIMIENTO—POR CIENTO O 
TENSION DE SALIDA—V 





0 20 40 60 80 100 
POTENCIA DE SALIDA—W 


Figura 349. Tensión de salida y rendimiento en 
función de la potencia de salida del convertidor 
de la Fig. 348. 


entrada del transistor; segundo, a causa de 
que la corriente de pico depende de las 
características del transistor, el comporta- 
miento del circuito depende del transistor 
particular usado porque existe una gran 
diferencia entre las características del 
transistor; tercero, el trasformador, que es 
relativamente grande, debe utilizar mate- 
rial costoso para núcleo con lazo de 
histéresis cuadrado y tener un elevado 
valor de densidad de flujo magnético en la 
saturación. Estas desventajas pueden su- 
perarse utilizando dos trasformadores en 
diferentes circuitos, como el mostrado en 
la Fig. 350, ' 

En este tipo de circuito, un trasforma- 
dor de excitación de base saturable T, 


controla la operación de conmutación del. 


inversor en todos los niveles de potencia 
del circuito de base. El trasformador de 
salida de funcionamiento lineal transfiere 
la potencia de salida a la carga. Como el 
trasformador de salida T, no debe satu- 
rarse, la corriente de pico de colector de 
cada transisto" 2stá determinada princi- 
palmente por 3. valor de la impedancia de 
carga. Esta característica permite un 
rendimiento elevado para el circuito. El 
funcionamiento del circuito del inversor 
es el siguiente: j 

Se supone que, a causa de un pequeño 
desequilibrio del circuito, uno de los 
transistores, Q, por ejemplo, conduce 
inicialmente más intensamente que el 
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Figura 350. Inversor de conmutación en con- 
trafase con dos transistores y dos trastormadores. 


otro. El aumento resultante en la tensión 
existente a través del primario del trasfor- 
mador de salida T, se aplica al primario 
del trasformador de excitación de base T, 
en serie con el resistor de realimentación 
R£b. Los bobinados secundarios del tras- 
formador T, están dispuestos de manera 
tal que el transistor Q, es llevado a la 
saturación. Al saturarse T,, la corriente 
del primario en rápido aumento produce 
una mayor caida de tensión a través del 
resistor de realimentación Rrp . Esta ma- 
yor tensión reduce la tensión aplicada al 
primario del trasformador T,; así pues, 
disminuyen la entrada de excitación y, 
finalmente, la corriente de colector del 
transistor Q;,.. 

En el circuito de la Fig. 350, la base 
está muy excitada en comparación con la 
corriente de pico de colector prevista 
(beta forzada de diez, por ejemplo). Si el 


tiempo de almacenamiento del transistor 
usado es muy superior a un décimo del 
período total de oscilación T, los transis- 
tores comienzan a producir un efecto 
apreciable en la frecuencia de funciona- 


eee 
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miento. En la Fig. 350, el tiempo de 
almacenamiento podría ser muy grande 
porque no hay polarización de apagado 
(la tensión de excitación sólo disminuye a 
cero) para Q, hasta que la corriente de 
colector de Q, comienza a decrecer. 
En la Fig. 351 se indican dos métodos 
para resolver este problema disminuyendo 
el tiempo de almacenamiento. En la Fig. 


351(a), se coloca un capacitor en paralelo . 


con cada resistor de base Rp. Cuando Vs 
es positiva, el capacitor se carga con la 
polaridad indicada. Cuando Vs decrece a 





(b) 






nmutación en contrafase con dos lost ca 
| air? cido, los ¿lema mbo $ de alma con amis a 


ras orador de ica: 


















cero, este capacitor proporciona la ct 

rriente de apagado para el trans Bu 
la Fig. 351(b), se ha colocado en serie cor 
cada base un bobinado de realimentación 
desde el trasformador de salida, 
tensión base-emisor VE se expres en 
tonces en la siguiente forma: 


Yo | 


$ 
e 


Ver En Va Es Var 


Si Vs decrece a cero yl 
colector no o a dis 


. Es y 
PS 
e y 





ral Md 










Aena EE 


pen y Í 
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tensión base-emisor se expresa simple- 
mente por: 

Ver = Va — Vr (841) 
En esta forma se proporciona una polari- 
zación de apagado para disminuir la 
corriente de colector. 

La energía almacenada en el trasforma- 
dor de salida por esta corriente magneti- 
zante es suficiente para asegurar un 
cambio suave de un transistor a otro. La 
liberación de esta energía almacenada 
permite que la conmutación del circuito 
del inversor se realice sin que haya 
posibilidad de corte en la región de cruce 
durante el breve período en que ninguno 
de los transistores está conduciendo. 

El funcionamiento del convertidor de 
alta velocidad es relativamente insensible 
a pequeñas variaciones del sistema que 
podrían causar una ligera sobrecarga del 
circuito. En tales condiciones, la potencia 
de base disminuye; sin embargo, esta 
pérdida es tan pequeña que no afecta 
apreciablemente el comportamiento del 
circuito. Al mismo tiempo, la cantidad de 
energía almacenada en el trasformador de 
salida también aumenta. Aunque este 
aumento origina una mayor conmutación 
transitoria, la conmutación del inversor 
todavía se efectúa suavemente. 

Un diseño práctico del convertidor de 
alta velocidad debe incluir algún medio 
para polarizar inicialmente a los transisto- 
res llevándolos a la conducción para 
asegurar que el circuito siempre se ponga 
en funcionamiento. Algunos circuitos de 
encendido, como el que se describirá más 
adelante, pueden agregarse fácilmente al 
convertidor y ellos son más confiables 
que aquellos que dependen del desequili- 
brio del circuito para hacer oscilar al 
convertidor. 


Ecuaciones y procedimiento de dise- 


ño: El diseño de un convertidor de alta 
velocidad con dos transistores y dos 
trasformadores se basa en la tensión de 
“alimentación disponible, la tensión y 
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potencia de salida requeridas y el rango 
de temperaturas ambiente en que el 
convertidor deberá funcionar. Además, 
las especificaciones del convertidor gene- 
ralmente proporcionan información adi- 
cional sobre el diseño preliminar, como 
por ejemplo, limitaciones de tamaño y 
peso, frecuencia de funcionamiento y 
requerimientos de estabilidad para la 
frecuencia de funcionamiento. 


El primer paso en el diseño de un 
convertidor práctico consiste en la selec- 
ción de los transistores que se usarán en el 
circuito. Después de elegir los transistores 
adecuados en base a criterios preestable- 
cidos, se determina un valor para la 
temperatura de carcaza máxima Tc, y los 
parámetros del transistor, dados por el 
fabricante para este valor, se usan luego 
en el siguiente procedimiento detallado 
para diseñar el circuito del convertidor: 


1. La potencia de entrada al trasforma- 
dor de salida T, (P”sa1) se calcula así: 


P'sal e Psar/N 2 (342) 


donde Psai es la potencia de salida 
requerida del circuito del inversor y 7, el 
rendimiento del trasformador (general- 


-mente se supone un rendimiento del 90 al 


95 por ciento). 


2. En base a la relación entre P"sal y 
tensión de alimentación Vs es posible 
calcular la corriente de colector del 
transistor para una onda cuadrada (1'c): 


Po = Psal/Vs (343) 


3. Con los datos del fabricante se 
determina la tensión de saturación del 
transistor Ver (sas) que corresponde a la 
corriente de colector P'c y a la temperatu- 
ra de carcaza Tc. Luego se hace un 
segundo cálculo de la corriente de colec- 
tor en la siguiente forma: 


lc” = Psa1/ [Vs + VE (sat) | 


(344) 
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4. Luego se consultan los datos del 
fabricante sobre el transistor para deter- 
minar Ja tensión base-emisor Vgg requeri- 
da para la tensión de saturación colector- 
emisor Ver (sat), dada en el paso 3, a la 
corriente de colector Pc y a la temperatu- 
ra de carcaza Tc. La relación de transfe- 
rencia directa con emisor común hrE a 
esta corriente de colector y temperatura 
de carcaza: también se obtiene de los 
datos del fabricante. Luego se usa un 
valor forzado de la relación h'FE relativa- 
mente bajo para asegurar la saturación 
(comúnmente, h're es alrededor de la 
mitad de hrE), junto con el valor 
determinado para VE, para calcular la 
potencia de entrada del circuito de base 
Pent en la siguiente forma: 


2 
1" IL.” ) 
= Ver | — R 
Pont BI (E) 5 (E B 


(345) 





La resistencia estabilizadora de base Rp 
es pequeña y generalmente se la elige de 
manera que la caída de tensión a través de 
ella sea aproximadamente la mitad de 
VE. 

5. La potencia de entrada al trasforma- 
dor de excitación de base T;, puede 
aproximarse en base a la potencia de 
entrada del circuito de base Pent y al 
rendimiento del trasformador n;, de la 
siguiente manera: 

Pent = Pent/N 1 (346) 

6. La corriente de colector puede 
entonces aproximarse en base a la poten- 
cia total desarrollada en el circuito del 
convertidor: 


y sal E Pent' 


(347 
Vs y VcK (sat) ) 


lg = 


Si la corriente de colector dada por la Ec. 
(347) es considerablemente mayor que la 
dada por la Ec, (344), los pasos 4, 5 y 6 


De PA” Aa 
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deben repetirse con este valor superior de 
corriente de colector substituiído para 
la”. La corriente de colector también 
incluye la corriente magnetizante Im del 
trasformador de salida T,. En los pasos 2 
a 6 se supone que Im es menos del 10 por 
ciento de lc. 

7. La relación de espiras del trasíorma- 
dor de salida T, se calcula en base a la 
impedancia de carga específica Zx, y a la 
impedancia reflejada Zi” determinada 
asi: 

Zi si (Vs an Vsat)/To (348) 

Asi pues, la relación de espiras N, para 

T, se determina mediante la siguiente 
ecuación: 

N2? = Z1/ZL' (349) 

8, El valor del resistor de realimenta- 
ción Rrp se lo elige de manera tal que se 
produzca una caída de aproximadamente 
la mitad de la tensión disponible a través 
de este resistor. Así, la tensión primaria 
Vpri, €s igual a (Vs — Vgat) y la corriente 
primaria total Ipriy se determina de la 
siguiente manera: 


Dori1 E mi ES (Pént Yori) 08 L1 (350) 


9. La relación de espiras del trasforma- 
dor T, está dada por: 


Ni = (Vag + la Ry)/V prin (351) 


donde la corriente de base fp es igual a 
Ic/PFE. 

10. El número mínimo de espiras en el 
bobinado primario del trasformador de 
salida T,z está dado por: 


No = (Vori X 103)/44AB (352) 
donde Vpri es la tensión primaria en 
volts, f la frecuencia de funcionamiento 
en hertz, A el área del núcleo del 
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trasformador en centímetros cuadrados y 
B la densidad del flujo magnético en 
gauss. La Ec. (352) también se emplea 
para determinar el número de espiras 
requerido en el bobinado primario del 
trasformador de excitación de base T, 
para producir la frecuencia adecuada. 

11. La corriente magnetizante del pri- 
mario de T, se determina con la siguiente 
ecuación: 


Im1i = (Bs 1i)/(1,26 Ny) (353) 


donde Np es el número de espiras en el 
bobinado primario, l; la longitud de las 
líneas de fuerza magnéticas en centíme- 
tros y Hs el valor de la intensidad del 
campo magnetizante en oersteds con el 
valor de B usado en la Ec. (352). 

Este valor de Im debe agregarse a 
Ipri1- cuando se determina el valor de R£p 
(paso 8). La Ec. (353) también se usa en 
el diseño del trasformador de salida T, 
para asegurar que Ima sea pequeña 
comparada con Ic. Si Ima no es suficien- 
temente pequeña, es necesario aumentar 
el número mínimo de espiras dado en la 
Ec. (352). 


Requerimientos especiales del transis- 


tor: El tipo de transistor que debe usarse 
en un circuito de convertidor de alta 
velocidad lo establecen las siguientes 
condiciones: 

1. En un convertidor de alta velocidad, 
el valor de pico de la tensión colector- 
emisor de cada transistor es igual al doble 
de la tensión de alimentación más la 
amplitud de los picos de tensión genera- 
dos por elementos transitorios. Por lo 
tanto, la tensión de ruptura colector-emi- 
sor de los transistores, Vero, será ligera- 
mente superior al doble de la tensión de 
. alimentación (generalmente es suficiente 
un 20 por ciento adicional). 

2. Los transistores deben ser capaces 
de admitir las corrientes necesarias para 
producir la potencia de salida requerida a 
la tensión de alimentación dada y su 
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tensión de saturación a estas corrientes 


será lo suficientemente baja como para 


obtener el elevado rendimiento deseado. 

3. La resistencia térmica entre juntura 
y carcaza de los transistores Oy—c debe 
ser lo suficientemente baja como para no 
exceder los regímenes máximos del fabri- 
cante para una determinada temperatura 
ambiente y para el disipador y el aparato 
de refrigeración disponibles. 

La corriente de colector y la disipación 
máximas, como así también la resistencia 
térmica del disipador del transistor, se 
puede aproximar en base a estas condicio- 
nes límites en la siguiente forma: 

La corriente de colector máxima Ic 
está dada aproximadamente por: 


Ic =Psaz n/[Vs el VcE'(sat)] (354) 
donde Vs es la tensión de alimentación, 
VcE(sat) la tensión de saturación colec- 
tor-emisor del transistor (para una lc 
específica), Psai la potencia de salida 
requerida y Y el rendimiento deseado del 
trasformador de salida (generalmente del 
90 al 95 por ciento). 

La disipación del transistor puede 
aproximarse en la siguiente forma (la 
disipación de base se la desprecia en esta 
aproximación por ser muy baja): 


Pp = (1,/D) Venas Ia + 2lcrx Vs) 
+ [(tst + t£)/T ] (Vslc /3) (355) 


donde Vy es la tensión de alimentación, 
VcE(saty la tensión de saturación del 
transistor (para una Ic específica); Ic es 
la corriente de colector, dada por la Ec. 
(354); Icex la corriente de colector con 
la base polarizada en sentido inverso (para 
VckE = 2 Vs); tsí el tiempo de “encendi- 
do” del transistor (a la Ic dada por la Ec. 
(354) y a la h'reE dada en el paso 4 del 
procedimiento general); tf el tiempo de 
“decrecimiento” del transistor (a la lc 
dada por la Ec. (354) y a la h're dada en 
el procedimiento general); T la recíproca 
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del período de la frecuencia de funciona- 
miento y T, mm Y E —( tar e tr)]. 

La Ec. (355) se usa como guía para las 
primeras etapas del diseño; la disipación 
exncta se determina experimentalmente. 
Lan características de conmutación en la 
swturación del transistor tendrán que ser 
huficientemente rápidas para impedir que 
In disipación transitoria se haga excesiva. 

La resistencia térmica requerida del 
disipador térmico puede aproximarse me- 
dinnte la siguiente ecuación: 


Dos == (ATP p)= O1-a (8906) 
donde AT es la elevación admisible de la 
temperatura de juntura (AT = Ti(máx)— 
Ta); Pp la disipación del transistor y 
Doa la resistencia térmica entre la 
carcaza y el aire, incluyendo montaje, 
superficie de contacto, cualquier material 
mislante y disipador. 

El cálculo de la resistencia térmica 
requerida del disipador, junto con la 
curva de régimen máximo del fabricante o 
región de funcionamiento seguro, comple- 
la la determinación de los requerimientos 
del transistor. 


Consideraciones sobre segunda rup- 
tura: Un inversor de alta velocidad y alta 
potencia requiere transistores que posean 
gran capacidad de admisión de potencia y 
velocidades muy rápidas de conmutación 
en saturación. La segunda ruptura con 
polarización inversa (analizada en un 
capítulo anterior de este Manual) es un 
factor que también debe considerarse en 
el diseño de estos circuitos. 

La segunda ruptura con polarización 
inversa puede analizarse en la siguiente 
forma: Durante el tiempo de apagado 
tapag, €l transistor se ve sometido a 
energía elevada como resultado de la 
energía almacenada en la inductancia de 
dispersión del trasformador de salida. 
Esta inductancia de dispersión puede 
hacerse pequeña bobinando cuidadosa- 
mente el trasformador para obtener un 


de la resistencia de re: lim 


_ cialmente con cargas pesadas. Como resul: 





acoplamiento fuerte. Es posible ob' 
una aproximación del valor de la induo- 
tancia de dispersión midiendo una mitad 
del primario con la otra mitad en corto- 
circuito. Como se muestra en el diseño de - 
muestra al final de este capítulo, el valor — 
de inductancia de dispersión y la cord 
te de pico de colector pueden 14M 
proporcionar un análisis de lu 
ruptura con polarización invet 
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calcula como la resistenell 
producir la diferencia en 1 
existir entre la tensión ( 
de los dos trans stor $ 
aplicada al primario del tr 
a una dada corriente prim 
valor óptimo del resistor d 
ción se determina entonces expe 
mente. Una disminución en el vul 
Rsp aumenta la pérdida resultanta a 1 
resistencia del circuito y la del núdl od jJ 

trasformador debido a que aumenta la 


corriente magnetizante. La tensión exiw 
tente a través del primario del A 
dor aumenta luego y, como puede dedu- 
cirse de la Ec. (352), la frecuencit de | 
funcionamiento también aumenta, 
incremento en el valor de Rtp produce 
una mayor caída de tensión a través de 
esta resistencia y se suministra menos 
tensión al primario del trasformador Ty; 
por lo tanto, la frecuencia disminuyo, 
Así, la Rsp puede usarse para controlar la 
frecuencia únicamente en un rango 

tado. 


* 
Circuito de arranque: Los circuitos de 
las Figs. 350 y 351 no comenzarán /l 
oscilar necesariamente por sí solos, expw- 


tado de ello, es necesario aplicar unA 
polarización de arranque para que 

circuito tenga una ganancia de lazo 
superior a la unidad y esté siempre en 
condiciones de iniciar las oscilaciones, 
Esta polarización puede ser tal que esté 
conectado sólamente durante el arranque, 
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o bien se la puede conectar permanente- 
mente al circuito. En los párrafos siguien- 
tes se describen dos circuitos prácticos de 
arranque. 

La Fig 352 muestra un inversor que 
utiliza una red divisora de tensión resis- 
tiva para suministrar la polarización de 
arranque necesaria. El valor del resistor 
R, puede determinarse mediante la Ec. 
(339). Con este circuito, debe lograrse 
una solución de compromiso entre un 
arranque confiable y una corriente de 
drenaje tolerable. 





Figura 352, inversor en contrafase con dos 

transistores y dos trasformadores que utiliza 

una red divisora de tensión resistiva para pro- 
porcionar la polarización de encendido. 


La Fig. 353 muestra un circuito con 
arranque por diodo en el cual las bases de 
los dos transistores del inversor son 
alimentadas por una a ci R,, que 
se determina así: 


R, -— V 00/21; (357) 


Cuaudo el inversor comienza a oscilar, la 
curriente de base circula a través del 
diodo emisor-base y a través del diodo de 


arranque en sentido directo. Generalmen- 
te es necesaria una excitación adicional 
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Figura 353. Inversor en contrafase con dos 
transistores y dos trasformadores que utiliza un 
circuito de encendido a dlodo. 


para compensar la caída de tensión en el 
diodo. Normalmente se utilizan diodos de 
silicio para baja tensión que pueden 
conducir la corriente de base de manera 
continua. 


Ejemplo de proyecto: Los párrafos 
siguientes explican el'uso del procedi- 
miento de proyecto dado en la sección 
precedente para proyectar un convertidor 
práctico en contrafase de alta velocidad 
con dos trasformadores. Los requerimien- 
tos de funcionamiento en los que se basa 
el diseño del convertidor son los siguien- 
tes: 

potencia de salida de CC 
Psar = 250 watts 

tensión de alimentación de CC 
Vs = +28 volts 


frecuencia de funcionamiento 

f = 50 kHz 
resistencia de carga Ry = 25 ohms 
temperatura ambiente Ta = 25*C 


El diseño del circuito del convertidor se 
realiza en cuatro partes básicas, a saber: 


l, Selección de los transistores, El 
primer paso en la selección de los 


" O 
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transistores para el convertidor de alta 
velocidad consiste en calcular la potencia 
de entrada al trasformador de salida, 
Psal”; se supone un rendimiento del 
trasformador del 95 por ciento. Así, de la 
ecuación (342): 


P"sa1 = 250/0,95= 262,5 watts 


La Ec. (343) se usa luego para hacer la 
estimación inicial de la corriente de 
colector necesaria para producir la poten- 
cia de salida requerida: 


Ic”= 262,5/28 = 9,4 amperes 


Los transistores empleados en el circuito 
del inversor tendrán una tensión de 
ruptura colector-emisor Vckzo igual a por 
lo menos el doble de la tensión de 
alimentación más un 20 por ciento 
adicional para tener en cuenta los picos 
de sobretensión. El valor de Vezo está 
dado pues por: 


Vozo > 2 (29) (1,20) = 67 volts 


Los transistores de potencia RCA- 
2N3265 seleccionados para el circuito del 
convertidor tienen una Vcrzgo (sus) de 90 
volts y una tensión de saturación colec- 
tor-2misor Vez (sat) de 0,75 volt (dada en 
los datos del fabricante para una corriente 
de colector lc de 15 amperes), que es 
suficientemente baja como para asegurar 
la obtención del elevado rendimiento 
deseado. Los tiempos de conmutación del 
transistor 2N3265 son los siguientes: 


Tiempo de decrecimiento tf= 
500 nanosegundos 
(a lo = 15 amperes) 
Tiempo de conducción ts; = 500 nano- 
segundos 


(a lo = 15 amperes) 


Estos tempos de conmutación son 
cortos en comparación con el período de 
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20 microsegundos correspondiente a la 
trecuencia de funcionamiento de 50 kHz. 
Ahora es posible volver a calcular la 
corriente de colector del transistor para 
obtener una aproximación más exacta del 
valor máximo de este parámetro en el 
circuito del convertidor, La Ec. (344) se 
usa para obtener el siguiente resultado: 


1”c = 262,5/(28 — 0,75) = 9,62 amperes 


Los datos dados para “el transistor 
2N3265' se usan para determinar la 
relación hreEÑ y la tensión base-emisor 
VE del transistor a este nivel de corrien- 
te de colector, La relación hrk resulta ser 
de 60 (5” percentil) a una corriente de 
colector de 10 amperes, valor que es 
bastante próximo al calculado para lc”. 
El valor forzado para esta relación h'FE, 
es de 20, que es suficientemente pequeño 
como para asegurar la saturación del 
transistor. La tensión de saturación base- 
emisor Vgg (sat) a la corriente de colector 
de 10 amperes es de 1,3 volts. Los valores 
para la corriente de base y la resistencia 
de entrada de base pueden entonces 
calcularse en la siguiente forma: 


ly = Ic”/hrg' = 9,62/20 
= 0,481 ampere 


Rent = Ver11)/Iz = 1,3/0,481 
= 2,7 ohms 


La resistencia de entrada total del circuito 
de base, R'ení, es la suma de la magnitud 
Rent y del resistor de polarización del 
transistor Rp. El valor de Rp se lo elige 
de 1 ohm. Así, R'ent es igual a 3,7 ohms. 
La tensión de entrada del circuito de base 
Vent puede calcularse fácilmente ya sea 
como producto de R'ent y IB o de la 
siguiente manera: 


Vont= Vera + BR = 1,3 + 0,481 
= 1,781 volts 


En el diseño de un circuito de inversor 
de alta velocidad, el valor del resistor de 
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realimentación es elegido comúnmente de 

manera que la tensión disponible se divida 

por partes iguales a través de este resistor 

y el primario del trasformador de excita- 

ción de base. La tensión a través del 

primario Vpri se determina por lo tanto 
así: 


Vori + (0,5) (2) [Vs — VoE(sat)) 
= (0,5)(2)(28 — 0,75) 
= 27,25 volts 


La potencia de entrada del circuito de 
base Pent se determina con la Ec. (241) o 
del producto, de V'ent e IB en la siguiente 
forma: 


Peni = (1,781) (0,581) = 0,86 watt 


Si se supone un rendimiento del trasfor- 
mador del 95 por ciento, la potencia de 
entrada al trasformador de excitación de 
base está dada por: 


Pent' = 0,86/0,95 = 0,902 watt 


La corriente primaria se determina luego 
en la siguiente forma: 


Iori = 0,902/27,25 = 0,0332 ampere 


El valor del resistor de polarización R; 
(se utiliza un circuito de encendido con 
divisor de tensión resistivo) requerido 
para producir una corriente de encendido 
de 0,481 ampere se determina así: 


AS Voo E. 0,6 
dE 0.6 
_ 28—0,6 


aa ="40:1 ohms 





Ry 


2. Cálculos del trasformador de salida. 
Luego es posible calcular la corriente de 
colector del transistor en base a la 
potencia total en el circuito del inversor, 
P sar + Pont. El valor obtenido está dado 
por: 
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lc =(262,0 + 0,902)/27,25 


= 0,65 amperes 


La impedancia reflejada en el primario del 
trasformador de salida R”L se calcula en 
base a este valor de corriente de colector 
de la siguiente manera: 


Ru = 27,25/9,65 = 2,84 ohms 


La relación entre la impedancia de carga 
específica del circuito (RL = 25 ohms) y 
esta impedancia reflejada define la rela- 
ción de espiras del trasformador N, en la 
siguiente forma: 


N2? = R/Ri/ = 25/2,84 = 8,85 
N2 = 2,98 


En base al rendimiento del trasformador 
del 95 por ciento, la potencia disipada 
magnéticamente en el trasformador de 
salida está dada por: 


Pu = Psal (1,00 — 0,95) = 12,5 watts 


Para una frecuencia de funcionamiento 
f de 50 kHz, es aceptable como material 
para el núcleo la ferrita Allen-Bradley 
tipo WO-3 o equivalente. Los datos 
técnicos del fabricante de esta ferrita 
indican que la temperatura máxima admi- 
sible del núcleo es 125%C. Para obtener 
un funcionamiento lineal a esta tempera- 
tura, la densidad del flujo magnético Bm 
debe ser de 1000 gauss. 

El factor de pérdidas del núcleo p, 
determinado en base a las especificaciones 
del fabricanté para Bm = 1000 gauss y f= 
50 kHz, está dado por: 


p = 3,24 W/cm? Hz 


Así, a los S0OkHz las pérdidas del 
núcleo dependientes de la frecuencia, p”, 
se calculan de la siguiente manera: 

p! = (3,214 W/cm? Hz) (50 <10* Hz) 

0,160 W/om? 
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El volumen máximo admisible del 
núcleo, para un rendimiento del trasfor- 
mador del 95 por ciento, está dado pues 


por 
Vol = 12,5 W/(0,16 W/cm3) = 78 cm? 


Para un par de núcleos “C”, Allen- 
Bradley Tipo N*, U2625C133A, o equiva- 
lente, cuya área transversal A es de 2,04 
centímetros cuadrados y su longitud l¡ de 
16,4 centímetros, el volumen será sola- 
mente de 40 centímetros cúbicos. En 
consecuencia, las pérdidas del núcleo 
serán inferiores a 7 watts, en lugar de 
12,5 watts, y el rendimiento del trasfor- 
mador será superior al valor supuesto del 
95 por ciento. 

as especificaciones del fabricante no 
incluyen información para calcular la 
elevación de temperatura en el núcleo. Si 
ol trasformador se recalienta, debe dise- 
finrse otro nuevo cuyo núcleo tenga un 
factor de pérdidas menor. 

Cuando se usan los dos núcleos C 
mencionados anteriormente, el número 
de espiras del primario del trasformador 
se puede calcular mediante la Ec. (352) 
en la siguiente forma: 


, 21,25% 10? 
(4) (5) (10%) (2,04 Xx 10?) 
= 6,55 espiras 


Np 


51 Np = 6 espiras, entonces Ns= 6(2,98) = 
18 espiras. 

Con los datos técnicos del fabricante, 
sw determina que para el funcionamiento 
lineul el valor de H= 0,189 oersted 
produce una corriente magnetizante Im 


dada por: 


Lin += (16,4)(0,189)/(1,26) (6,55) 
“0,370 ampere 


y valor es menor del 10 por ciento de 
O. 

HI tamaño del alambre para ol 
mador será lo suficientemente 





al 
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como para evitar pérdidas excesivas en el 
cobre, debiéndose devanar en forma bifl» 
lar al primario. El trasformador se cony* 
truirá con una cantidad mínima de cinti 
aplicada al núcleo para reducir el aumen 
to de la temperatura en éste: 

3. Cálculos del trasformador de exciti. 
ción de base. Para el trasformador de 
excitación de base es adecuado como 
material para el núcleo la ferrita Allen- 
Bradley tipo RO-3, de lazo de histéreslg 
rectangular, o equivalente. La densidad 
del flujo magnético Bm de este trasforma- 
dor será de 3000 gauss y la intensidad ( 
campo de saturación Hs de 1 oersted, 

El factor de pérdidas del núcleo para 
una densidad de flujo magnético de 3000 
gauss y una frecuencia de funcionamiento 
de SOkHz está dado en los datos del 
fabricante como: 










p = 63 W/cm Hz 


Las pérdidas en el núcleo a 50 kHz yo 
calculan entonces de la siguiente manera: 


p” =63 X 50 X 10% = 3,15 W/c0m* 


Suponiendo un rendimiento del trasfor» 
mador del 95 por ciento, la potencia 
disipada magnéticamente en el trasforma- 
dor de excitación está dada por: 


Pm == Pent (1 ,00 Sy 0,95) en (0,86) (0,05) 
= 0,043 watt 


El volumen máximo se calcula entonces 
así: A 


Vol = Pm/p” = 0,043/3,15= 0,0136 cm? 


Se elige un núcleo Alien-Bradley Tipo 
N* TO620H101 o equivalente. Este nú: 
oleo tiene un área A de 0,119 centímetros 
cuadrados, una longitud de 3,9 centíme: 
tros y un volumen de 0,465 centímetro 
cúbico, Este volumen es aproximadamen- 
lo treinta veces el volumen máximo 
admisible para un rendimiento del 95 por 
elento, Por lo tanto, las pérdidas magnétl- 
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cas son de alrededo? de 1,3 watts y el 
rendimiento dei trasformador es bajo. 

El número de espiras en el primario se 
determina con la Ec. (352) en la siguiente 
forma: 


A O TOCAN 
>. (40G6X10*) (0,119) (3000) 
= 37,5 espiras 


La relación de espiras N, para el trasfor- 
mador de excitación. de base T, se 
determina así: 


Rent” = 37 ohms 

Roi = 27,25/0,033 = 830 ohms 
Ni "= 880/31 = 224 

Na. ="10 


Por consiguiente, el número de espiras del 
secundario está dado por 


Ns= 37,5/15 =2,5 


La corriente magnetizante se determi- 
na con la Ec. (353) en la siguiente forma: 


L1 = (3,9X1)/(1,26X37) 
== 0,084 ampere 


La corriente primaria totali es entonces 
Ipri = 0,033 + 0,084 = 0,117 ampere 


La resistencia de realimentación Rrp se 
calcula luego de la siguiente manera: 


Rp = 27,25/0,117 = 235 ohms 


4. Cálculos de la resistencia térmica. 
Partiendo de la Ec. (355), la disipación 
promedio del transistor está dada por: 


Pp = [(20—1)/(Q2X20)] 
[(0,75X9,65) + 2 (0,020 <28)] 
+ (1/20) [(28 X9,65) /3] 
== 8,05 watts 
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donde icex, tomada de los datos del 
fabricante, está entre 1 y 20 miliamperes. 

Para una temperatura de juntura de 
125%C, la elevación máxima de tempera- 
tura está dada por: 


T= 125% — 25% = 100%C 


La resistencia térmica total entre la 
juntura y el aire, incluyendo disipador, 
montaje y resistencia térmica entre juntu- 
ra y carcaza, se determina de la siguiente 
manera: 


Oj—aA = 100/8,65= 11,6"C/W 


La resistencia térmica entre juntura y 
carcaza del transistor 2N3265 es de 
19C/W. La resistencia térmica del montaje 
es de alrededor de 0,25%C/W. Así pues, la 
resistencia térmica entre el disipador y el 
aire Óus—a es 11,6 — 1,25= 10,35%C/W. 


Resultados experimentales: «La induc- 
tancia de dispersión del trasformador de 
salida, medida de un Q metro, es de 
alrededor de 0,5 microhenry. La corriente 
de pico de colector calculada es aproxi- 
madamente 10 amperes y la tensión de 
polarización inversa base-emisor de alre- 
dedor de —2 volts. El transistor 2N3265 
tiene una capacidad asegurada para sopor- 
tar la segunda ruptura a corriente superior 
a los 10 amperes, para una inductancia 
de 90 microhenrys y una polarización 
inversa de 6 volts. Los datos técnicos del 
2N3263 indican que una reducción en la 
tensión de polarización o er la inductan- 
cia de colector permite al transistor 
admitir cantidades mayores de energía de 
polarización inversa. Las condiciones de 
funcionamiento para el trasformador de 
salida están dentro del área segura. Am- 
bos trasformadores deben construirse con 
una cantidad mínima de cinta para 
aumentar al máximo la superficie y 
reducir la temperatura del núcleo. 

La Fig. 354 muestra el diagrama esque- 
mático del circuito terminado. Los valo- 
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2,5 ESPIRAS 250 uF 
. 6ESPIRAS 
EILAR ir No.14 HFV 9" 
BIFILAR 
DISIPADOR 
5 CM UN TIPO MATERIALES DEL MUCLEO DE 


2N3265 


HFV=AISLACION GRUESA DE FORMVAR 






LOS TRANSFORMADORES: 
T1—ALLEN BRADLEY TIPO 
TG620H101A, O EQUIVALENTE 


T2—ALLEN—BRADLEY TIPO 
Uu2625C133A o EQUIVALENTE 


Figura 354. Diagrama esquemático de un convertidor de CC a CC en contrafase para 250 
watts y 50 KHz, 


res para la resistencia de polarización y la 
resistencia de iniciación de la polarización 
se obtuvieron experimentalmente con los 
valores calculados usados como punto de 
partida. 

La Fig. 355 muestra las curvas de 
salida del convertidor en función de la 
carga. Las curvas de salida se midieron en 
la carga en los terminales de salida del 
puente rectificador. Así, el rendimiento 


, SA 
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o 
lil 
; : E 
ES 5 ó 
o Y y 60 y 240 
4 
m7) y e? E] 
20] 3 404 ¡ 404 2 160 
ll ? $ - 
P ee 
104% 204 20 09 
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indicado representa el rendimiento total 
del circuito. El rango de los valores 
indicados en la curva de rendimiento (es 
decir, 82 al 88 por ciento) tiene en cuenta 
la disipación del transistor, las pérdidas 
del trasformador, las pérdidas del puente 
rectificador y todas las otras pérdidas de 
IR del circuito. 

La Fig. 356 ilustra la línea de carga 
experimental del transistor para una resis- 









 -REND 
C IMIENTO DEL 


IRCUITO TOTAL 








AMPERES DE CARGA 


Figura 3155, Curvas caracter Isticas de salida jes decir, frecuen ogla; rendimiento, tensión y potencia) 
0 d n de la carga, 


onvertidor para 2 


O watts en funci 
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Figura 356. Línea de carga experimental para 

el transistor 2N3265 que utiliza una impedancia 
carga 5,6 0 

alimentación de 28 volts. 


tencia de carga de 25,6o0hms y una 
tensión de alimentación de 28 volts. El 


área encerrada por la línea de carga 
muestra que se produce una elevada 


disipación durante la conmutación. Esta 


área se reduce en alguna medida cuando 
se utilizan cargas con reactancia capaciti- 
va reducida. ' 


La Fig. 357 muestra las formas de 


onda de corriente y tensión de colector. 
La forma de onda de corriente de 
colector exhibe la corriente de saturación 
del trasformador. La forma de onda de 
tensión de colector exhibe los picos de 
sobretensión resultantes de la inductancia 
de dispersión del trasformador. La Fig. 
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Figura 357. Formas de onda de corriente 
tensión de colector de los transistores 2N326 
usados en el convertidor para 250 watts. 


hms y una tensión de 
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358 representa la corriente de colector en 
una escala de tiempo ampliada para 
ilustrar los tiempos de crecimiento y 
decrecimiento de corriente. 
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Figura 358. Tiempos de crecimiento y decreci- 
miento de la corriente de colector. 


INVERSOR CON RCS 


La Fig. 359 muestra un típico inversor 
de conmutación con RCS de alta frecuen- 
cia. La Fig. 360 representa las formas de 
onda a través de los RCS y la salida del 
trasformador. Con cargas resistivas, este 
inversor puede entregar 500 watts de 
potencia de salida a una frecuencia de 
funcionamiento de 8 kHz, estando provis- 
to de regulación desde una condición de 
vacío a una de plena carga. Mediante una 
adecuada reducción de' la salida, este 
circuito también puede aceptar cargas 
inductivas y capacitivas. Con una carga 
capacitiva, la disipación de potencia de 
los RCS aumenta; con una carga inducti- 
va, el tiempo de apagado disminuye. 

El inversor puede funcionar a cualquier 
frecuencia que se elija hasta 10kHz, 
siempre que se utilice un trastornrador de 
salida adecuado y se cambien los capaci- 
tores de sincronización en el generador de 
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AL GENERADOR ce. 


DE PULSOS DE DISPARO 





N6 
Y 
32u4H 
N 
+ CRoa 
» L] 
Ci 
o 0/05 pF 
600 V 
Ni 
Ns 


D,, D¿ = Diodo de recuperación rápida, 600 
volÉs, 5 amperes, 

L, = inductor, 95 espiras de alambre para ¡imia- 
nes N* 16 bobinadas sobre núc!leo Arnold 
Engineerina Tipo A4-17172 o equivalente. 


T, = Transformador de salida: N, = N, = 9 es- 
plras de alambre para imanes N* 18, 2 hilos 
retorcidos; N, = N, =36 esp de alambre 

Figura 359. 


pulsos de disparo de compuerta. Sin 
embargo, un cambio en la frecuencia de 
funcionamiento no requiere ningún cam- 
bio en los componentes de conmutación 
C, y L;,. El funcionamiento del inversor 
con RCS es muy similar al del inversor en 
contrafase con dos transistores, salvo que 
para iniciar la acción de conmutación de 
los RCS se requieren señales externas para 
el disparo de las compuertas. 





AL GENERADOR 
DE PULSOS DE DISPARO 


para imanes N” 18; N¿= N¿= 21 esp de 
alambro para imanes ÑN? 18; núcleo, dos 
juegos de Siemens Tipo B66251-A0000- 
RO26 (o equivalente) con entrehierro de 0,1 
mm. 


Inversor de conmutación en contrafase a RCS para alta frecuencia (10 kHz). 


Funcionamiento del circuito 


La Fig. 359 muestra los dos tiristores 
RCS, y RCS, conectados al trasformador 
de salida T,. Estos tiristores son dispara- 
dos alternativamente, llevándolos al esta- 
do de conducción, mediante el generador 
de pulsos de disparo de compuerta mos- 
trado en la Fig. 361 para producir una 
corriente alterna en el primario del 
trasformador de alimentación. 





Figura 360, Formas de funcionamiento típicas del Inversor a ROS de la Fig. 359. 
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Los tiristores son conmutados por el 
capacitor C,, que se conecta entre los 
ánodos de RCS, y RCS,. La circulación 
de corriente a través del circuito puede 
seguirse más fácilmente si se supone que 
inicialmente está conduciendo RCS, y 
que RCS, está en el corte y, además, que 
la conexión de cátodo común de los ROS 
es el punto de referencia. Para esta 
condición, la tensión en el ánodo de 
RCS, es el doble de la tensión de la 
fuente de alimentación de CC, es decir, 
2 Eco. La corriente de carga circula desde 
la fuente de alimentación de CC a través 
de una mitad del bobinado primario del 
trasformador T,, el inductor L,,RCS, y 
el inductor L,. Cuando se aplica corriente 


de disparo a la compuerta de RCS,, éste. 


se enciende y conduce. 
Durante el período de conducción de 
RCS,, el capacitor Cy comienza a descar- 


A A 
RCS, RCS, 


D, = Diodo Zener, 20 volt, 1/2 watt. 
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garse a través de L¿, RCS¿/RCS, y L,. 
Los inductores L¿ y Lz funcionan para 
limitar la rapidez de aumento de la 
corriente de descarga di/dt, de manera 
que se mantienen los esfuerzos asociados 
dentro de la capacidad del dispositivo 
durante el encendido del RCS. El efecto 
de este control hace decrecer la disipación 
de encendido, la cual llega a ser una parte 
importante de la disipación total del 
dispositivo cuando se trabaja con elevadas 
frecuencias de repetición. 


La corriente de descarga a través de 
RCS, circula en sentido inverso, y des- 
pués de que los portadores son barridos 
(y se recombinan), RCS, se abre (es 
decir, pasa al estado de no conducción). 
En este momento, la tensión existente a 
través del capacitor C,, que es aproxima- 
damente igual a —2 Eco, aparece a través 
de RCS, como tensión inversa. Esta 


Rg 


+ 
150 v cc 


N, = N, = 100 esplras de alambre N? 36; 


3 
materlal del núcleo: Indiana General Tipo 


T, = Trasformador de pulsos; primario con 
N* CF902-05 o equivalente, 


punto medio: N,; = N, = 150 espiras de 
alambre N* 36; dos secundarlos separados: 


Figura 361. Generador de pulsos de disparo de compuerta para el inversor a RCS de la Flg. 359, 
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tensión permanece el tiempo suficiente 
para permitir que el dispositivo se recupe- 
re del bloqueo directo. Simultáneamente 
con este intervalo, el RCS,¿ que conduce 
establece otro camino de descarga para el 
capacitor Cy a través del trasformador T, 
y los inductores L, y Lz. La función del 
inductor L, consiste en controlar la 
velocidad de descarga del capacitor para 
que haya tiempo suficiente para el apaga- 
O. 

Después que el capacitor C, se ha 
descargado desde —2 Eco a cero, comien- 
za a cargarse en sentido opuesto hasta 
+2 Eco. Cuando C, se carga hasta 
+2 Eco, debido a la inversión de fase 
entre tensión y corriente, el flujo magné- 
tico del inductor L, es en ese momento 
máximo. Esta energía reactiva almacena- 
da en el inductor es transferida normal- 
mente al capacitor y produce una “sobre- 
tensión” o “sobrecarga”, que en este caso 
particular es indeseable. Las tensiones del 
capacitor superiores a 2 Eco producen 
una tensión negativa en el ánodo de RCS, 
con respecto al terminal negativo de la 
fuente de alimentación de CC. Esta 
condición se evita utilizando un diodo 
enclavador CR, conectado a una deriva- 
ción adicional del trasformador, la cual 
está orientada hacia el ánodo de RCS,. 
Como resultado de esto, la cantidad de 
“sobrecarga” del capacitor se reduce 
considerablemente. La energía almace- 
nada en el inductor L, hace circular 
corriente a través del diodo CR», el 
bobinado N¿ del trasformador, el induc- 
tor L¿ y RCS,. Los bobinados Na y Na 
del trasformador actúan como un auto- 
trasformador a través del cual la energía 
almacenada en el inductor es realimenta- 
da a la fuente de alimentación. 


Cuando se aplica la corriente de 
disparo a la compuerta de RCS,, este 
dispositivo conduce y se repite el proceso 
descripto arriba. 


Cada vez que los RCS se apagan para 
interrumpir la corriente de recuperación 
inversa, permanece cierta cantidad de 
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energía en el inductor. Esta energía es 
trasferida a la capacitancia del dispositivo, 
la cual es relativamente pequeña, generán- 
dose así un transitorio de alta tensión. 
Este transitorio puede exceder el régimen 
del dispositivo, producir esfuerzos inde- 
seables y aumentar la disipación de 
conmutación. Mediante una red supresora 
de transitorios, compuesta de dos diodos 
1N547, los resistores R,, Ra y Ry y los 
capacitores C7 y Cy, se evita que esta 
tensión transitoria supere el régimen 
máximo de los RCS. 


Generador de pulsos de 

disparo de compuerta 
El generador de pulsos de disparo de 
compuerta, Fig. 361, es un multivibrador 
astable convencional (de funcionamiento 


libre), combinado con un interruptor 


sensible al umbral compuesto de los 
transistores Q3 y QU4 que enciende y 
apaga el generador. La onda cuadrada de 
salida del generador es diferenciada y 
aplicada a las compuertas de RCS, y 
RCS, a través de los bobinados Nx y Na 
del trasformador de pulsos Ty. El inte- 
rruptor sensible al umbral mantiene al 
generador apagado hasta que se alcanza el 
nivel requerido de CC en la fuente de 
alimentación. Este nivel mínimo es nece- 
sario para mantener una frecuencia de 
repetición nominal y suministrar corrien- 
te suficiente para disparar los dos RCS, Al 
aplicarse CC a través dej resistor R¡s al 
capacitor de carga Cs, la tensión en 
gradual zumento del emisor del transistor 
Q3 aumenta finalmente hasta un valor 
superior a la tensión zéner del diodo 
zéner D¿ conectado entre el emisor del 
transistor Q, y la base del transistor Q4. 
Mientras no se exceda esta tensión, la 
corriente de base del transistor Q4 es 
cero. Debido a que el transistor Q4 está 
en el corte, el transistor Q3 también 
permanece én el corte. Cuando la tensión 
de la fuente de alimentación aumenta y 
supera la tensión zéner de Da, el dioda 
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zéner conduce corriente a la base del 


transistor Q4 y hace conducir al transis- 


tor. Entonces circula la corriente de 
colector de Q4 hacia la base de Q, y hace 
conducir a este transistor. La corriente de 
colector de Q3 es entonces aplicada al 
multivibrador astable. Un dazo de reali- 
mentación positiva sensible a la polaridad, 
compuesto del diodo Dz y el resistor 
R;,, proporciona realinientación regene- 
rativa a los transistores Q4 y Q3 cuando 
el diodo D, está conduciendo. En caso de 
que la tensión de la fuente disminuya y la 
corriente deje de circular a través del 
diodo Zéner, este lazo de realimentación 
mantiene al transistor Q3 en la saturación 
hasta que la tensión del circuito caiga 
unos pocos volts, 


La corriente de colector que pasa por 
los transistores Q, y Q, no mantiene un 
perfecto equilibrio cuando aumentan las 
corrientes de base de Q, y Q;. Cualquier 
desequilibrio leve de la corriente de 
colector es amplificado a través de los 
lazos de realimentación positiva. En con- 
secuencia, en el caso extremo de desequi- 
librio un transistor está en el corte y el 
otro está conduciendo. Si se supone que 
el transistor Q, está encendido, la base de 
Q, se hace negativa a causa del capacitor 
Cz, el cual está conectado al colector de 
Q;. La polarización negativa de la base de 
Q, lleva al transistor al estado de corte. 
El capacitor C¿ conectado a la base de Q, 
se carga entonces a través del resistor de 
carga R, del transistor Q, y: la excitación 
de base dei transistor Q, aumenta hasta 
que el capacitor se carga totalmente. El 
capacitor C2, con su placa cargada negati- 
vamente conectada a la base del transistor 
Q, a través de un dividor compuesto por 
los resistores R¿ y Re, se descarga a 
través del resistor Ry. El resistor Rs está 
conectado a un potenciómetro Ry que 
controla la simetría de la forma de onda y 
otro potenciómetro R¡y conectado a la 
tensión de alimentación positiva y sirve 
como control de la frecuencia de repe- 
tición. 
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Cuando la polarización negátiva decre- 
ce a cero y la base de Q, se 
el transistor Q, se enciende 
a Q;. El capacitor C¿, qué se cargó a 
través del resistor de carga R»,, comienza 
a descargarse a través de los bobinados 
primarios Nz del trasformador de pulsos 
T, después que Q, se ha encendido, 
Esta corriente de descargales aplicada a la 
compuerta del RCS en el ¡sentido adecua- 
do para disparar al dispositivo, Durante el 
semiciclo alterno de funcionamiento del 
multivibrador, el capacitor C, se descarga 
a través de los bobinados primarios N, 







.del trasformador de pulsos para disparar a 


RCS,. 


Aplicaciones 


A continuación se dan algunas de las 
aplicaciones del inversor con RCS: 

1. Convertidor de CC a CC. La conver- 
sión se efectúa utilizando trasformadores 
pequeños, livianos y económicos, además 
de inductores y capacitores. Este circuito 
es adecuado para usarse en fuentes de 
alimentación de computadoras, equipos 
telefónicos, trasmisores de radio, cargado- 
res de baterías y equipos similares. 

2. Fuentes para iluminación fluores- 
cente de alta frecuencia. A causa de la 
elevada frecuencia del circuito del inver- 
sor, el tamaño y peso del estabilizador 
inductivo se reduce considerablemente; 
además, la mitad de los componentes 
inductivos se pueden reemplazar por 
capacitores de bajo costo para mantener 
un factor de potencia unitario en el 
circuito. También es posible mejorar el 
rendimiento del sistema total; por ejem- 
plo, la disipación de potencia del 20 al 26 
por ciento, resultante de un estabilizador 
de bajo rendimiento a 60 Hz, puede 
reducirse a un pequeño porcentaje me- 
diante el uso de inductores de alta 
frecuencia y alto rendimiento, cuyo costo 
es moderado. Esta disminución de la 
disipación de potencia en una gran planta 
industrial puede reducir las dimensiones 
del sistema de acondicionamiento de aire, 
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El uso de tiristores se está haciendo 
cada vez más importante en aplicaciones 
de control de energía, con tensiones de 
unos pocos volts hasta: más de 1000 volts 
y corrientes de menos de medio ampere 
hasta más de 1000 amperes. Cuando el 
control de energía involucra la conversión 
de tensión y/o corrientes de CA a CC y el 
control de su valor absoluto, se emplean 
RCS en razón de sus propiedades rectifi- 
cadoras inherentes. Los RCS también se 
usan en aplicaciones de conmutación de 
CC, tales como moduladores e inversores 
de pulsos, pues las corrientes del dispositi- 
vo de conmutación son unidireccionales. 
Un triac proporciona características eléc- 
-tricas bidireccionales simétricas. Los 
triacs se han desarrollado específicamente 
para el control de CA. 


TIPOS DE CONTROLES DE 
ENCENDIDO POR TIRISTORES 


Los tiristores son dispositivos excelen- 
tes para el control de energía de CA. En 
general, los tiristores suponen inicialmen- 
te un estado de bloqueo, o de alta 
impedancia, permaneciendo en ese estado 
hasta que son disparados al estado de 
conducción, o de baja impedancia. Una 
vez disparado, el tiristor permanece en- 
cendido hasta que la corriente se reduce a 
cero, volviendo entonces al estado de 
bloqueo, En razón de que la corriente 


disminuye a cero durante cada semiciclo... 
de una corriente alterna, el apagado se 
produce cada semiciclo. Por lo tanto, 
todo lo que se necesita para controlar la 
energía de CA es un circuito de disparo 
que regule el encendido del tiristor, de 
manera tal que se puedan conmutar a la 
carga ciclos enteros o parciales. 


Control de fase 


En numerosas aplicaciones de control 
de energía de los tiristores, se conmutan a 
la carga ciclos parciales de la tensión de 
CA aplicada. Debido a que la potencia 
entregada a la carga es controlada por la 
variación del ángulo de fase en el cual la 
conmutación del tiristor inicia la circula- 
ción de corriente, este tipo de funciona- 
miento se denomina comúnmente control 
de fase. El ángulo eléctrico de la forma de 
onda de tensión de CA aplicada en el cual 
se inicia la corriente del tiristor se conoce 
como ánguio de disparo (0r). El ángulo 
de conducción (0c) es el número de 
grados eléctricos de la forma de onda de 
tensión de CA aplicada durante la cual el 
tiristor está conduciendo. El ángulo de 
conducción es igual a 180” — Oy: para un 
circuito de media onda y 2 (180% — 0 p,) 
para un circuito de onda completa. Las 
formas de onda de tensión a través del 
tiristor y la carga, para cada tipo de 
circuito, se ilustran en la Fig. 362. 


lis 
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TENSION A TRAVES DEL RCS 


TENSION A TRAVES DE LA CARGA DEL RCS 


TENSION A TRAVES DEL TRIAC 





TENSION A TRAVES DE LA CA PGA DEL TRIAC 


Figura 362. Formas de onda de tensión que 

muestran el ánguio de conducción para el 

furicionarmiento con media onda (ROS) y onda 

completa (triac) de los circuitos de control de 
: fase a tiristores, > 

El control de fase de las combinacio- 
nes de tiristor y diodo puede emplearse 
para proporcionar numerosas y diferentes 
formas de onda de salida de CA y CC a un 
circuito de carga. En la Fig. 363 se 
muestran algunas combinaciones básicas, 
junto con las correspondientes formas de 
onda de tensión en la carga para dos 
ciclos completos de funcionamiento. En 
general, los circuitos de triacs son más 
económicos para el control de potencia 
de onda completa que los circuitos que 
emplean dos RCS, Para el control parcial 
del rango cuando la carga no es sensible a 
una forma de onda asimétrica, como la de 
las cargas resistivas, resulta aceptable un 
circuito de control con un diodo y un 
RCS. 

En el diseño de circuitos de control de 
potencia con tiristores de los tipos repre- 
sentados en la Fig. 363, es muchas veces 
necesario determinar los valores específi- 
cos de corriente de pico, promedio y 
eficaz que circula a través de los tiristores. 
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En los rectificadores conven ionales, es- 
tos valores se determinan! fácilmente 
utilizando las relaciones fe corriente 
incluídas en la Tabla V [del capítulo 
“Rectificadores de Silicio””/ No obstante, 
en los tiristores los cáloulos son más 
difíciles porque las relaciorles de corriente 
se convierten en funciones de Jos ángulos 
de conducción y disparo (del dispositivo. 
Las curvas de las Figs./364, 365 y 366 
muestran varias relaciones de corriente 
como funciones de los los de conduc- 
ción o disparo para estos tres circuitos 
básicos con RCS. Estas curvas pueden 
utilizarse de varias maneras para calcular 
los valores deseados de corriente. Por - 
ejemplo, con ellas se determinan la 
corriente de pico o eficaz en un RCS 
cuando se va a entregar cierta corriente 
promedio a una carga durante una parte 
especifica del período de conducción. 
También es posible proceder en sentido 
inverso y determinar el período de con- 
ducción necesario si, por ejemplo, se debe 
mantener una determinada relación entre 
corrientes de pico y promedio en una 
aplicación particular. Otro uso de las 
curvas de las Figs. 364, 365 y 366 es el 
cálculo de la corriente eficaz a diferentes 
ángulos de conducción cuando es necesa- 
rio determinar la potencia entregada a 
una carga O las pérdidas de potencia en 
trasformadores, «motores, terminales o 
barras colectoras. Aunque las curvas se 
presentan en términos de corriente del. 
dispositivo, ellas son igualmente útiles 
para el cálculo de las relaciones de 
corriente y tensión de carga. | 
Las curvas proporcionan relaciones 
que relacionan la corriente promedio 
Íprom , la corriente eficaz lesio, la corrien- 
te de pico lpico y la corriente de 
referencia lo. La corriente de referencia 
es una constante del circuito que es igual 
a la tensión de pico de la fuente Voico 
dividida por la resistencia de carga Ry. El 
término Ipico se refiere a la corriente de 
pico que circula a través del RCS durante 
su período de conducción directa, lo es el 
valor máximo posible de corriente de pico 
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| CONFIGURACION DEL CIRCUITO 





TENSION A TRAVES 
DE LA CARGA 
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IRCUITO CIRCUITO 
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Figura 363, Disposición del clrculto básico de los controles de potencia a tirístores “formas de 
, onda Arjen a q de a carga para dos ciclos compibtos de funcionamiento. 
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Figura 364. Relación de la corriente del RC5 

en función de los ángulos de conducción y 

disparo para una conducción monofásica de 
media onda en una carga resistiva. 


durante el pico de la onda sinusoidal. Para 
ángulos de conducción mayores de 90 
grados, Ipico es igual a lo; para ángulos de 
conducción menores de 90 grados, Ipico 
es inferior a lo. 

El procedimiento general para el uso 
de las curvas es el siguiente: 

(1) Identificar la incógnita o paráme- 
tro deseado. | 


RELACION DE CORRIENTE 
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ANGULO DE CONDUCCION — GRADOS 
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ANGULO CE DISPARO — GRADOS 


Figura 365. Reutación de la corriente del tiristor 
en función de los ángulos de conducción 


disparo para una condición monofásica de onda 


completa en una carga resistiva. 
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Figura 366. Relación de la corriente del RCS 

en función de los ángulos de conducción y 

disparo para un circulto trifásico de media onda 
con carga resistlva. 


Ejemplo N* 1 — En el circuito mono- 
fásico de media onda, Fig. 367, se emplea 
un RCS 2N685 para controlar la potencia 
de una fuente de CA sinusoidal de 120 
volts eficaces (170 volts de pico) en una 
carga de 2,8 ohms. Esta aplicación requie- 
re una corriente de carga que pueda 
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variarse desde 2 a 25 amperes eficaces. Es 
necesario determinar el rango de los 
ángulos de conducción requeridos para 
obtener este tango de corriente de carga. 
Primero, se calcula la corriente de 
referencia lo de la siguiente manera: 


170 
= 61 amperes 


La relación entre lerie e lo, para los 
valores mínimo y máximo de corriente de 
carga, se calcula luego así: 


(Lesic/lo)mín = 2/61 = 0,033 
(Letic/Lo)m áx = 25/61 = 0,41 


Estos valores de relaciones de corrien- 
tes se aplican luego a la curva 3 de la Fig. 
364 para determinar los correspondientes 
ángulos de conducción: 


Oc (mín) = 15 grados 


Oc (máx) = 106 grados 


Ejemplo N* 2 — En el circuito puente 
monofásico de onda completa (dos ramas 
controladas) de la Fig. 368, se debe 
mantener una corriente de carga prome- 
dio constante de 7 amperes mientras la 
resistencia de carga varía de 0,2 a 4 ohms. 
En este caso, es necesario determinar la 
variación requerida en el ángulo de 
conducción. La corriente promedio que 
pasa por el RCS es la mitad de la 
corriente de carga, o sea, 3,5 amperes. Las 
relaciones de corriente aplicables a este 
circuito aparecen en la Fig. 364 (las 
corrientes de cada dispositivo son de 
media onda aunque la corriente de carga 
es de onda completa). 

Aquí también, la primera magnitud 
que debe calcularse es la corriente de 
referencia lo. En razón de que la corrien- 


te de referencia varía con la resistencia de - 


carga, los valores máximo y mínimo se 
determinan así: 


331 
lo(máx) = Vpico/RL (mín) = 45/0,2 = 
= 225 amperes 
lo(mín) = Vpico/RL(máx) = 45/4 = 


= 11,2 amperes 


Las relaciones correspondientes entre 
Iprom € lo se calculan luego de la 
siguiente manera: 






Uprom/Lo)mín = 39/225 aos 0,015 

(Iprom/loJmás 
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Figura 368.. Circuito monofásico de onda 

completa que funciona con carga resistiva y 

las ecuaciones respectivas de la corriente del 
RCS. 


Finalmente, estas relaciones se aplican 
a la curva 2 de la Fig. 364 para 
determinar los valores deseados de con- 
ducción: 


Oc(mín) = 25 grados 


Oc(máx) = 165 grados. 


Ejemplo N?* 3 — En el circuito trifásico 
de media onda de la Fig. 369, el ángulo 


332 


2N1845A 





60 V EFICACES 
LaNn 


TENSION DE CARGA = 85 V PICO 
TENSION DEL DISPOSITIVO = 85 V PICO DI RECTO 
TENSION DEL DISPOSITIVO = 149 V PICO INVERSO 


l|= lo sen 0 (30% < 6 < 180%) ' 
lorom = 1/2 ld 1d9 (30% < 04 < 60%) 


Z 800 : 
Iprom = 1/27 Sa, 140 (60% < 6, < 180") 


a +1200 
lenc=[1/2 7 Jo! 120 ¡2 49 ]1/2 (30 < 0, < 60) 


1800 
lenc= [1/2 "fa, 140? (600 < 9, < 180) 


Ipico = lo (30? < 04 < 90) 
Ipico = lo sen 01 (90? < 05 < 1807) 

Figura 369. Circuito trifásico de media onda 
con carga resistiva y las ecuaciones respectivas 
de la corriente del ROS 
de disparo se varía en forma continua 
desde 30 a 155 grados. En este caso, es 
necesario determinar la variación resultan- 
te en la potencia de carga alcanzable. La 
corriente de referencia para este circuito 

se determina así: 


Lo = Voico/ RL Se 85/3 = 28 amperes 


Las relaciones de corriente del rectifi- 
cador se determinan mediante la Fig. 366, 
para los extremos del rango de disparo, en 
la siguiente forma: 


Or = 


30 grados; lefic/lo = 0,49 


Op = 155 grados; letic/lo = 0,06 
Estas relaciones, junto con la corriente 

de referencia, se usan luego para determi- 

nar el rango de la corriente eficaz en los 


rectificadores de la siguiente manera; 
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Lefic(máx) = 0,49 X 28 = p" amperes 


letic(mín) = 0,06 X 28 = /1,7 amperes 

En este circuito, la corriente eficaz de 
la carga es igual a la corriente eficaz del 
rectificador multiplicada por la raíz cua- 
drada de tres; en consecuencia, el rango 
de potencia deseado de la carga es el 
siguiente: 


Pmáx  = llefic(máx) Y $ 1? Ey 
= 1700 watts 

Pmín Pe [Lefic(mín) v 3 ji KE” 
= 26 watts 


Las técnicas de control de fase se 
pueden emplear muy eficazmente para 
controlar la potencia de entrada de CA en 


- la atenuación de luz de lámparas, en el 


control de velocidad de motores, en la 
calefacción eléctrica de baja potencia y en 
muchos otros tipos de aplicaciones. Los 
sistemas de control de fase generan ruido 
de radiofrecuencia como resultado de la 
conmutación aleatoria de los tiristores y a 
menudo deben incluir circuitos supresores 
para reducir al mínimo la interferencia 
por radiofrecuencia (IRF) en otros siste- 


“mas eléctricos. En aplicaciones de poten- 


cia mayor, la IRF es de tal magnitud que 
los circuitos supresores llegan a ser excesi- 
vamente voluminosos y costosos. 


"Conmutación a tensión cero 


La potencia a una carga de CA puede 
controlarse conmutando semiciclos com- 
pletos o números enteros de ciclos com- 
pletos de la potencia de CA que va a la 
carga. Este tipo de control se conoce 
comúnmente como control por ciclos 
integrales o por conmutación a tensión 
cero. La Fig. 370 muestra la relación 


existente entre las tensiones de línea y de 
carga para circuitos de control de poten- 
cia con RCS (media onda) y triacs (onda 





Controles de CA con Tiristores 


IVIVE 


TENSION 
DE CARGA 


NS 
5 


MSN 
CIRCUITO 
DE 


DISPARO 






pS 
A! 
ES 
I 
/ 
Í y 
I 
J 
ss 


TENSION 


TRIAC 


a 

4 

, 

CIRCUITO V LN 
DE 1 

4 1 
DISPARO 1 
1 


Figura 370. 





Circuitos de control de potencia de 
ciclo Integral a tiristor. 

completa) que emplean esta técnica de 
control. Con este tipo de control, la IRF 
asociada a los circuitos de control de fase 
es reducida considerablemente, o incluso 
eliminada, porque la conmutación del 
tiristor se produce en los puntos de 0o 
180 grados (tensión cero), o cerca de 
ellos, de la tensión de línea de CA. 

En los controles de conmutación a 
tensión cero, sólo se entregan a la carga 
dos niveles de potencia de entrada. La 
carga recibe potencia completa durante 
un período de tiempo y potencia cero 
durante otro período. Por lo tanto, la 
potencia promedio entregada a la carga 
depende de la relación entre el intervalo 
en que se entrega toda la potencia y el 
intervalo en que no se entrega potencia. 

En los sistemas de control de potencia 
de estado sólido que emplean técnicas de 
conmutación a tensión cero, son posibles 
dos modos de funcionamiento. La varia- 
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ble controlable (por ejemplo, la tempera- 
tura en un sistema de control de calor) 
puede detectarse y usarsé para conectar O 
desconectar la potencia. Como el elemen- 
to de control de potencia es un dispositi- 
vo de estado sólido y, por lo tanto, no 
posee mecanismos desgastables, la dife- 
rencia en la variable de control que 
produce la. conmutación puede ser muy 
pequeña, lográndose un control exacto. 
La Fig. 371 ilustra las curvas de respuesta 
de un sistema de calefacción que posee 
este tipo de control. 


En los sistemas de control con cons- 
tantes de tiempo grandes, como es un 
sistema de calefacción doméstico, los 
controles de conexión y desconexión del 
tipo descripto anteriormente pueden pro- 
ducir sobreimpulsos y subimpulsos relati- 
vamente grandes. En este tipo de sistema, 
se puede lograr una mejor regulación 
utilizando un método de control conoci- 
do como control proporcional por ciclos 
integrales. | 


Las excursiones de potencia resultan- 
tes de los controles de conexión y 
desconexión se reducen substancialmente, 
como se muestra en la Fig. 371(b), 
utilizando el control proporcional por 
ciclos integrales con conmutación sincró- 
nica. En este control, se elige una base de 
tiempo, variándose el tiempo de conduc- 
ción del tiristor dentro de la base -de 
tiempo. La relación de los tiempos de 
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Figura 371, Curvas características de (a) sistemas do sonexióniderconexión y (b) sistemas de 
control proporcional, | 


334 


conexión y desconexión del tiristor du- 
rante este intervalo depende de la canti- 
dad de potencia entregada a la carga que 
se requiere para mantener un nivel prome- 
dio predeterminado para el sistema. Á 
medida que se aproxima este nivel (deter- 
minado por un elemento sensor), se 
entrega menos potencia a la carga (es 
decir, se reduce el ciclo de trabajo). Este 
tipo de control se elige generalmente para 
los sistemas de calefacción. 

La Fig. 372 muestra la relación de 
conducción y no conducción del triac. 
Dentro del período de tiempo, el tiempo 
de conducción varía por un número 
entero de ciclos desde: la conducción 
completa 2 un sólo ciclo de tensión de 
entrada. 


TRIAC DESCONECTADO 


me TRIAC y» p 
CONECTADO 
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Y, a 
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CALOR REDUCIDO 


Figura 372. Ciclo de trabajo de un triac. 


Un método para lograr el control 
proporcional por ciclos integrales consiste 
en usar una señal de un generador de 
diente de sierra de frecuencia fija, que se 
suma a una señal de control de CC. El 
generador de diente de sierra establece el 
período o base de tiempo del sistema. La 
señal de control de CC se obtiene de la 
salida de la red sensora de temperatura. El 
principio se ilustra en la Fig. 373. Al 
aumentar la tensión diente de sierra, se 
llega a un nivel en que se aplica potencia a 
los elementos calefactores. A medida que 
varía la temperatura en el sensor, el nivel 
de CC varía de conformidad y cambia el 
intervalo de tiempo en que se aplica 
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Figura 373. Formas de onda del controlador 
proporcional. 
1 


potencia a los elementos calefactores 
dentro del tiempo establecido, 

Cuando la demanda de calor es alta, la 
señal de control de CC es alta y se 
suministra potencia elevada en forma 
continua a los elementos calefactores. 
Cuando la demanda de calor se ha 
satisfecho completamente, la señal de 
control de CC es baja y se suministra 
potencia reducida a los elementos calefac- 
tores. Generalmente, un sistema que 
emplea este principio, funciona de mane- 
ra continua en un punto situado entre 
máximo y mínimo para satisfacer la 
demanda de calor. 


TECNICAS DE DISPARO . 


Cuando se disparan los tiristores, la 
principal exigencia para asegurar una 
conducción directa sostenida es que la 
corriente de compuerta sea de magnitud 
suficiente para satisfacer todos los reque- 
rimientos especificados en los datos técni- 
cos del tiristor. Estos requerimientos de 
disparo se establecen generalmente en 
términos de corriente y tensión de CC. 
Debido a que muchas veces es convenien- 
te disparar por pulsos a los tiristores, es 
necesario también considerar la duración 
del pulso de disparo requerido. Es necesa- 
rio aplicar un pulso de disparo, con una 
amplitud equivalente a la CC requerida, 
durante un período relativamente largo 
(aproximadamente 30 microsegundos) pa- 
ra que la señal de compuerta se suministre 
durante todo el período de encendido del 
tiristor. A medida que aumenta la ampli- 
tud de la señal de disparo de compuerta, 
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el tiempo de encendido del tiristor dismi- 
nuye. Cuando se emplean cargas muy 
inductivas, la inductancia controla la 
parte de aumento de corriente del tiempo 
de encendido. Para este tipo de carga, el 
pulso de compuerta debe ser suficiente- 
mente largo para que la corriente princi- 
pal pueda elevarse hasta un valor superior 
al nivel de corriente de enganche del 
dispositivo. La corriente de enganche de 
los tiristores de RCA es generalmente el 
doble de la corriente de sostén. 

La aplicación determina comúnmente 
el grado de complejidad del circuito 
usado para disparar un tiristor dado. Los 
circuitos de disparo pueden ser tan 
numerosos y variados como las aplicacio- 
nes en que se utilizan. Este texto examina 
sólamente los tipos básicos. 


Configuraciones de disparo básicas 


Muchas aplicaciones exigen que el 
tiristor pase totalmente al estado de 
conducción, de manera similar al funcio- 
namiento de un relé, El método más 
simple de realizar este tipo de disparo se 
ilustra en los circuitos de la Fig. 374. 

La resistencia Ra mantiene la corrien- 
te de compuerta dentro del régimen de la 
compuerta del tiristor y del interruptor 
asociado. Después del disparo, el tiristor 
pasa a su estado de baja impedancia; la 
caída de tensión a través del tiristor 
puede alcanzar unos pocos volts, según el 
valor de la corriente directa. No puede 
suponerse que si se eliminara el resistor 
del circuito de compuerta, el interruptor 


RL RL 


ROS 


(a) 


(b) 
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de compuerta transportaría sólo la co- 
rriente suficiente para disparar al disposi- 
tivo y luego disminuiría a cero. Como la 
compuerta tiene baja impedancia, trans- 
porta un gran porcentaje de la corriente 
directa. El resistor de compuerta Ra 
asegura que la corriente de compuerta 
disminuya hasta un valor despreciable 
después de que el tiristor se ha disparado. 

Cuando se utiliza un RCS con una 
fuente de CA, puede ser necesario un 
diodo para impedir que la polaridad 
inversa del RCS se aplique a través del 
circuito de compuerta. La disipación 
inversa admisible está limitada a la indica- 


- da en los datos técnicos del RCS. La Fig. 


374(b) ilustra el uso de la combinación de 
RCS y diodo. 


Cuando se utiliza una red resistiva de 
disparo de CA, sólo es posible obtener 
cierto grado de control del ángulo de fase. 
El grado de control de los ángulos de 
conducción varía de 90 a 180 grados con 
un RCS y de 180 a 360 grados con un 
triac. Este grado de control se ilustra en la 
Fig. 375, Con resistencia máxima en 
cualquiera de los circuitos, el tiristor está 
apagado. Al' reducirse la resistencia, se 
llega a un punto en el cual se provee 
suficiente corriente de disparo de com- 
puerta en el pico de la onda de tensión 
para disparar al tiristor. El tiristor se 
enciende inicialmente con un ángulo de 
conducción Oc de 90 grados. Una mayor 
reducción de la resistencia aumenta el 
ángulo de conducción de 90 a 180 grados 
en un RCS y de 90 y 270 grados a cero y 
180 grados, respectivamente, en un triac. 


RL 


RG TRIAC 


S 
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Figura 374, Métodos de disparo simples con tiristores: (a) disparo por resistencia del RCS; 
(b) disparo por resistencia-diodo del ROS; (c) disparo por resistencia del triac. 
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Figura 375. Grado de control sobre los án ullos 
de conducción cuando se usa una red res stiva 
de CA para disparar ¡os RCS y los triacs. 


El método más sencillo para obtener 
un retardo del ángulo de disparo mayor 
de 90 grados, con funcionamiento en 
media onda, consiste en utilizar una red 
de disparo de resistencia-capacitancia, 
cuya forma más simplificada aparece en la 
Fig. 376(a). La polaridad de la onda 
sinusoidal que polariza en sentido inverso 
al RCS carga al capacitor en sentido 
inverso al pico de la tensión de línea a 
través de un diodo. En el semiciclo 


RL 
AN 





(a) 
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siguiente, el capacitor se carga a través del 
potenciómetro hasta la tensión positiva 
relativamente pequeña requerida para dis- 
parar al RCS. Los controles de este tipo 
pueden tener ángulos de conducción de O 
a 180 grados. 


Los circuitos de disparo y resistencia y 
de  resistencia-capacitancia tienen una 
gran desventaja: la tensión de compuerta 
aumenta lentamente hasta el nivel de 
disparo. Debido a que las variaciones de 
las características de compuerta entre los 
tiristores (15 a 1 en la corriente de 
disparo de compuerta, 2 a 1 en la tensión 
de disparo de compuerta y 4 a 1 en la 
temperatura), una misma resistencia fija- 
da por el potenciómetro de control puede 
dar ángulos de conducción diferentes para 
tiristores o condiciones de temperatura 
distintas. El comportamiento del circuito 
puede mejorarse en cierta medida utili- 
zando una sección RC doble, Figs. 376(b) 
y 376(c), o una tensión negativa a través 
del capacitor, Fig. 376(a). Estas técriicas 
aumentan la velocidad de aumento de la 
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Figura 376. Redes de disparo de RC usadas para el disparo por contro! de fase de los HAGO A 
o 


(2 red de RC en serie (constante de tiempo simple) y diodo 


para el 


SSA! (b) r o RC 
constante de tiempo doble) y diodo (para e RCS); (c) red de RC (constante de tiempo doble) sin 
diodo (para el triac). 
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tensión de compuerta en las cercanías del 
potencial de disparo y, por io tanto, 
reducen al mínimo los efectos de las 
diferencias de las compuertas en el ángulo 
de conducción. 
Dispositivos de disparo 

Existen varios dispositivos de disparo 
de tiristores para superar las desventajas 
de los circuitos de disparo simples con 
resistencia o con resistencia-capacitancia. 
Estos dispositivos de disparo tienen un 
rango de características menor y no son 
tan sensibles a la temperatura. Básicamen- 
te, un dispositivo de disparo de tiristores 
muestra una resistencia negativa después 
de llegarse a una tensión crítica, de 
manera que la corriente de compuerta 
necesaria puede obtenerse como un pulso 
proveniente de la descarga del capacitor 
de inversión de fase. Como el pulso de 
compuerta sólo debe durar unos microse- 
gundos, la energía de este pulso y el 
tamaño de los componentes de disparo 
son relativamente pequeños. Los circuitos 
de disparo de este tipo emplean elemen- 
tos tales como lámparas de neón, diodos 
de disparo, transistores unijuntura e inte- 
rruptores con dos transistores. 

Funcionamiento básico — En la 
Fig. 377 se muestra el circuito más 
elemental de un dispositivo de disparo. La 
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Figura 377. Control de potencia a tiristor en el 
cual la conmutación se controla mediante un 
dispositivo de disparo básico. 
curva característica de tensión-corriente 
del dispositivo de disparo usado en este 

circuito aparece en la Fig. 378. 


Cuando el resistor variable R;, se 
regula para ofrecer máxima resistencia al 
circuito, éste funciona de manera que la 
combinación en serie de R, y C, produce 
una tenslón Ve que se reduce en valor 
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Figura 378. Curva de tensión-corriente para el 
dispositivo de disparo de la Fig. 377. 
absoluto y se invierte en fase con respecto 
a la tensión de línea V,. Cuando el valor 
de pico de la tensión Ve es inferior a la 
tensión de ruptura del dispositivo de 
disparo Vp, éste no conduce; el tiristor no 
recibe corriente de compuerta y permane- 
ce en el estado de bloqueo. La acción de 
bloqueo del tiristor impide que la tensión 
de línea aparezca a través de la carga. Esta 

condición se muestra en la Fig. 379(a). 

A medida que disminuye el valor de 
R,, la tensión Vo aumenta en valor 
absoluto y se invierte en fase con respecto 
a la tensión de línea V,.' Esta variación 
continúa mientras el valor de R, decrece 
y finalmente se llega a un punto en que 
Ve supera a Vp. En este punto, el 
dispositivo de disparo pasa instantánea- 
mente a una curva de resistencia negativa. 
Esta acción produce una descarga brusca 
del capacitor C,,'que proporciona un 
pulso de corriente de compuerta al 
tiristor. El tiristor entonces se dispara y 
comienza a conducir, permaneciendo en 
el estado SI durante el resto de ese 
semiciclo de tensión de línea. 

El valor absoluto y duración del pulso 
se determinan mediante la interacción del 
capacitor €, , las curvas del dispositivo de 
compuerta y la impedancia de la com- 
puerta del tiristor. Esta interacción puede 
psieplane con las curvas de la Fig. 


El capacitor, que se carga hasta la 
tensión Vo, se descarga a través de la 
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Figura 379. Formas de onda de tensión para el 

circuito de la Fig. 378: (a) tiristor en estado de 

bloqueo; (b) cuando el tiristor es disparado a 

intervalos controlados por el circuito del dispo- 
sitivo de disparo. 


pendiente de resistencia negativa del 
dispositivo de disparo y la corriente de 
compuerta aumenta hasta cierto valor A 
en el cuai lás caídas totales de tensión del 
circuito son iguales a la tensión de fuente 
Vc. La tensión del capacitor comienza 
inmediatamente a decrecer desde su valor 
inicial Ve a una velocidad determinada 
por el nivel de corriente alcanzado y por 
el tamaño del capacitor. Al ocurrir esto, 
la corriente de compuerta disminuye. En 
la Fig. 380 se ha representado con línea 
punteada a la línea de carga en un 
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Figura 380. Línea de carga para el circuito de 
cd la Fig. 397. 


instante posterior, estando definida la 
corriente de compuerta en ese instante 
por el punto B. A medida que avanza este 
proceso, el circuito entra en la región de 
pendiente negativa inestable de la curva 
del dispositivo de disparo y se invierte 
rápidamente a un punto estable, indicado 
aproximadamente por C. La Fig. 381 
muestra la forma típica del pulso de 
corriente de compuerta producido. (En 
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Figura 381. Forma de onda típica de corriente 
de compuerta del circuito de la Fig. 377. 
diagramas sucesivos se mostrarán valores 
absolutos más específicos de dispositivos 
de disparo determinados.) El retardo en 
alcanzar la corriente de compuerta de 
pico es una función de la velocidad a la 
cual el dispositivo de disparo es conmuta- 
do de su estado de alta impedancia al de 
baja impedancia. Este retardo indica, en 
realidad, que el dispositivo tiene una 
curva dinámica o dependiente del tiempo 
cuya forma es algo diferente a la de la 
curva estática representada en la Fig. 380. 

El valor absoluto y duración del pulso 
de compuerta producido por el dispositivo 
de disparo y el capacitor deben ser 
adecuados para disparar al tiristor, Una 
curva del tiempo de encendido en función 
del valor del pulso de compuerta, suminis 
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trada en los datos técnicos del tiristor. 
define los requerimientos mínimos. 


Debido-a que el tiristor es disparado al 
estado SI por el pulso de compuerta y la 
fuente de tensión para el circuito de 
disparo se toma del tiristor, el circuito de 
disparo no puede realizar otro ciclo de 
carga-descarga después del primer pulso 
de disparo. El capacitor se descarga desde 
ej punto C a través del potenciómetro y el 
tiristor durante el resto del ciclo de 
tensión de línea de CC, repitiendose el 
proceso de disparo en el siguiente semici- 
clo de tensión de línea de CA. 

La tensión máxima aplicada a la carga 
es limitada por la tensión de ruptura del 
diodo de disparo porque la tensión de 
línea debe aumentar hasta ese valor antes 
de que la compuerta del tiristor pueda ser 
activada. Esta condición ha sido ilustrada 
por las formas de onda de tensión de la 
Fig. 379(b). : 

En los párrafos siguientes se analizan 
varios tipos de dispositivos utilizados 
corrientemente para disparar los tiristores 
RCA. 

Lámparas de neón — Las lámparas de 
neón pueden utilizarse como dispositivos 
de disparo en los tiristores RCA Las 
tensiones de ruptura de estos dispositivos 
oscilan entre 50 y 100 volts con valores 
típicos de 80 volts. El fabricante puede 
obtener rangos más estrechos de tensión 
de ruptura. En la Fig. 382 se ilustra un 
pulso de corriente típico resultante de la 
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Can de la descarga de un capacitor de 0,1 
microfarad a través de una lámpara de neón y 
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descarga de un capacitor de 0,1 microfa- 
rad a través de una lámpara de neón y una 
compuerta de tiristor, 
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La Fig. 383 representa el uso de una 
lámpara de neón como dispositivo de 
disparo. La característica bilateral de la 
lámpara de neón le permite disparar tanto 
RCS como triacs. 

El empleo de una lámpara de neón 
como dispositivo de disparo presenta 
algunas desventajas. Por ejemplo, cuando 
se emplea este tipo de dispositivo como 
disparador en una línea de CA de 120 
volts eficaces, puede producirse en la 
carga una pérdida de tensión eficaz de 
hasta el 10 por ciento. Estas pérdidas son 
causadas por la tensión de ruptura relati 
vamente alta de la lámpara de neón. Estas 
lámparas son también sensibles a la 
radiación producida en el punto en que 
cambia el punto de ruptura. Cuando se 
requiere un control estricto, puede ser 
necesario blindar a la lámpara u obtener 
lámparas construidas especialmente para 
reducir al mínimo los efectos de la 
radiación. Una ventaja importante de las 
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Figura 383, Circuitos que muestran la aplica- 

ción de la lámpara de neón como dispositivo de 

Isparo de los tiristores: (a) circulto de control 

e potencia a RCS; (b) circuito de control de 
potencia a triac. 
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lámparas de neón es que son disparadores 


relativamente confiables y durables y de 


precio reducido. 

Diodos de disparo -- Un diodo de 
disparo es el equivalente de estado sólido 
de la lámpara de neón en los circuitos de 
disparo con control de fase. Estos diodos 
ofrecen las ventajas de no tener requeri- 
mientos excesivos para disparo con ten- 
sión de pico, alta capacidad de corriente 


de pulsos y larga vida. Los diodos de, 


estado sólido tienen tensiones de ruptura 
que oscilan entre 27 y 37 volts y están 
proyectados para disparar tiristores bidi- 
reccionales (triacs). 

Los diodos de disparo, conocidos 
frecuentemente como diacs, son disposi- 
tivos de avalancha simétricos de tres capas 
que se rompen en la región de resistencia 
negativa cuando se excede en cualquier 
polaridad una tensión particular, llamada 
tensión de ruptura. En estos dispositivos, 
se impone generalmente un límite máxi- 
mo en la simetría entre las tensiones de 
ruptura positiva y negativa (simetría de 
tensión). La curva tensión-corriente de un 
diac de disparo bidireccional es práctica- 
mente igual a la curva del dispositivo de 
disparo de la Fig. 378, 

La ligera desviación de corriente de la 
curva, antes del punto de ruptura de 
tensión, es la corriente de fuga Igo que 
comúnmente es del orden de 50 microam- 
peres 

La magnitud y duración del pulso de 
corriente de compuerta son determinados 
por el valor de la capacitancia de inver- 
sión de fase, la variación de tensión y la 
impedancia dinámica del diac de disparo 
y la impedancia de compuerta del tiristor. 
La interacción de todas las impedancias 
del circuito y la capacitancia de inversión 
de fase se puede representar mejor me- 
diante la curva de corriente de pico en 
función de la capacitancia, Fig. 384. 

Transistor unijuntura — El transistor 
unijuntura es un dispositivo de tres 
terminalos y dos capas formado por un 
emisor y una base, Un terminal está 
conectado al emisor y los otros dos 
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Figura 384. Corrientes de pico en función de la 
capacitancia de desplazamiento de fase. 


terminales lo están a la base. Entre las dos 
conexiones de base hay una “resistencia 
interbase”. El funcionamiento básico del 
transistor unijuntura y su aplicación en 
un circuito de disparo de pulsos se 
explicaron en el capítulo “Materiales, 
Junturas y Dispositivos”. 

La desventaja del dispositivo unijuntu- 
ra es que es unilateral con respecto a la 
circulación de corriente y requiere una 
tensión de CC. Estos requerimientos 
indican que se deben usar diodos para que 
no aparezca tensión inversa a través del 
dispositivo cuando se lo utiliza en un 
circuito de CA, Los pulsos de salida son 
de tendencia positiva y se los puede 
utilizar para disparar a los RCS directa- 
mente, En los triacs o RCS paralelos 
inversos, se requiere un acoplamiento 
capacitivo o por trasformador, como se 
muestra en la Fig. 385. 

Circuito de disparo con dos transis- 
tores — En la Fig, 386 aparece un circuito 
de disparo con dos transistores, cuyas 
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Figura 385. Circuito que muestra ja aplicación de los transistores unijuntura para el disparo por 


pulsos de triacs y R 


en paralelo inverso: (a) pulso de disparo acoplado capacitivamente a la 


compuerta del triac; (b) pulso de disparo acoplado por trasformador a la compuerta del RCS. 


características son similares a las de un 
diodo de disparo. La acción regenerativa 
de este tipo de circuito, cuando cualquie- 
ra de los transistores comienza a condu- 
cir, produce una conmutación compara- 
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Figura 386. Interruptor de dos transistores. Las 
características de este circuito son similares a 
las de un diodo de disparo. 
ble a la avalancha en un diodo de disparo. 
La polarización correcta de este circuito 
proporciona tensiones de disparo de 15 
volts o menos, El circuito de la Fig. 387 
Pia entregar corrientes de disparo de 

asta 1] ampere al está perfectamente 
pie sp 
tirintoros RCA 


arar todos los tiris- 





Figura 387. Circuito que muestra la aplicación 
del interruptor de dos transistores como dispo- 
sitivo de disparo a tiristor. 


La Fig. 388 muestra un circuito de 
ROS que emplea la red de disparo 
regenerativo de dos transistores con la 
carga de un motor. Se mantienen las 
curvas de inversión de fase para propor- 
cionar ángulos de conducción inferiores a 
90 grados a través de la red RC compues- 
ta de Ri, Ro y C1. El resistor Ka 
proporciona la corriente de encendido a 
la base de Q, cuando la tensión existente 
a través de C, se hace suficientemente 
grande durante el semiciclo positivo, La 
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Figura 388. Circuito de control de motor de media onda a RCS, sin regulación. 


corriente de base de Q, enciende a este 
transisior, el cual suministra entonces 
corriente de base a Q,; cuando éste se 
enciende, proporciona más «corriente de 
base a Q, . Esta acción regenerativa lleva a 
la rápida saturación de los transistores Q, 
y Q,. El capacitor C, se descarga a través 
de los transistores saturados en la com- 
puerta del RCS. Cuando el RCS se 
dispara, el resto del semiciclo positivo de 
CA se aplica a la carga. El control de 
velocidad se realiza regulando el potenció- 
metro R;, . Para los valores de los compo- 
nentes mostrados en el diagrama de la 
Fig. 388, la tensión de umbral para 
disparar al circuito es A 08 
O me ng a d cor ucc! mi KI a 


y O 
Ml IA o O O e 
A E en ly a dor A va | MU OTAdOO ue. Y 









de hi Ñl ( .,N A 


XXXV muestra los valores de funciona- 
miento del circuito con diferentes RCS de 
RCA. ? 

Una ventaja del circuito de disparo de 
dos transistores es su baja tensión de 
disparo de umbral. A los fines prácticos, 
se puede obtener un ángulo de conduc- 
ción total de 180 grados utilizando un 
RCS. Cuando tienen que dispararse dos 
RCS, es necesario utilizar un trasforma- 
dor para acoplar una señal de compuerta 
de polaridad adecuada al RCS con la 
polaridad ánodo-cátodo adecuada. Sin 
embargo, un triac puede dispararse en 
cualquier sentido con señales de compuer- 
ta de polaridad positiva, La única exigen 
cla es. que se mant 'nga aislación ntre la 
Ñ ntas dl CCYCA ru , +. 
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Tabla XXV — Componentes para el circuito de la Figura 388 


Tensión de 































alimentación Corriente 
deca deCA Fs CR; R ROS, 
120V 1A 3AG, 1.54, Acción rápida RCA-44004 75K, YoW RCA-2N3528 
120V 3A 3AB, 3A RCA-44004 75K, YaW RCA-2N3228 
120V 7A  3AB, 7A RCA-44004 75K, YaW RCA-2N3669 
120Y 254 3AB, 254 RCA-44004 75K, YoW  : RCA-2N3897 | 
240V JA 3AG, 1.54, Acción rápida RCA-44005 150K, YaW RCA-2N3529 | 
240V 3A 3AB, 3A RCA-44005 150K, Y2W RCA-2N3525 
240V TA 3AB, 7A RCA-44005 150K, YW RCA-2N3670 
240V. 254 3AB, 25A RCA-44005 150K, Y2W RCA-2N 3898 


Circuitos de disparo aislados 

En numerosas aplicaciones, es conve: 
niente el control de fase de 'un ti 
utilizando un elemento de control a 
de baja tensión. Para este tipo de control 
existen varias técnicas. AN 
Trasformadores reductores — Se puede 
usar un trasformador reductor adecuado, 
como se muestra en la Fig. 389, ara 
aislar la carga y el elemento de control di , 
un circuito de control de potencia con 
tiristores. El trasformador proporciona 
irasformación de impedancia y refleja el 
| valor trasformado del potenciómetro Ky 
Figura 389. Circuito de control de potencia a en el circuito secundario. A medida qu 
para aislar el  otanciómetro de control or se regula el potenciómetro desde un ' ral or 
máximo a uno mínimo, la tensión en el 

, ent 2. punto A de la Fig. 389 varía desde uN 

Guía de aplicación para los dispositi- yalor mínimo a uno máximo. El circulte 
vos de disparo — La Tabla XXVI propor- de disparo puede ser una red de dia 
ciona una referencia rápida de las princi- resistencia-capacitancia modificada O Ur 
pales aplicaciones de los dispositivos de circuito tipo unijuntura. La ventaja ( el 
disparo. circuito de la Fig. 389 es que propora; ona 
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Tabla XXVI! — Familias de dispositivos de disparo 


Costo bajo 





Costo moderado 


Función Control de potencia Contro! o regulación automá- 
manual o por inte- tica de potencia 
rrupción simple 
Aplicaciones Atenuadores de luz Fuentes de alimentación regula- 
típicas Controles de velocidad das. 
de herramientas Controles de temperatura 
Controles de velocidad Mandos para motores de CC co- 
de artefactos merciales 
Encendido de gas Destelladores 
Controles fotoeléciricos Retardadores de tiempo 
Interruptores estáticos Relés estáticos de conexión y 
desconexión de potencia 
Características Frecuentemente  bidi- Rendimiento mediano pero no 
comunes de reccional bajo 
la aplicación Preferentemente de ta- Cargas de CC y CA 
maño reducido El disparo con tiristores es de 
Bajo rendimiento costo superior 
Usuarios y aplicaciones orienta- 
dos técnicamente 
Realimentación eléctrica o en- 
trada con sensor además del 
control manual 
Se requieren con frecuencia pul- 
sos de disparo largos 
Dispositivos de i. Diac 1. Transistor unijuntura 
disparo por 2, Lámpara de neón 2. Transistores 
orden 3. Diodo de 4 capas 3. Circuitos integrados 
aproximado de 4. Transistor unijun- 4. Amplificador magnético 
preferencia tura NOTA: El circuito de disparo 
0 uso 5. Circuito regenerati- incluye con frecuencia varios 





vo de dos transisto- 

res 
NOTA: Para el control 
de conexión y desco- 
nexión, un contacto de 
interruptor o un sólo 
transistor puede formar 
el circuito de disparo 


diodos, un zéner, transformado- 
res de pulsos, transformadores 
de control de potencia y nume- 
rosos componentes pasivos 


¡q__  _ _——_—_— A _—_—_--Q-.IEOEÁÁ A A —Á 


Costo alto 


—_ _  _——_ —__  ——_—__—_—_—_——. 


Etapa de salida de potencia en 
grandes sistemas electrónicos 
o electromecéánicos 


EE €q€ER _ _ __ _____ A 


Conversión de potencia en gran- 
des cantidades para procesos 
electroquímicos y de refina- 
ción de metal 
Mandos para grandes motores 
industriales 
Mandos de frecuencia variable 
Moduladores de pulsos 
Controles de precisión para tom- 
peraturas de procesos 
Salida de potencia de sistemas 
lógicos 
Ej.: Máquinas expendedoras 
Carteles y tebleros de re- 
sultados 
Accionamientos para impre- 
sora de computadora 





Ei circuito de disparo es un 
norcentaje pequeño del cos- 
to del sistema 

Exigencias estrictas y numero- 
sas sobre funcionamiento 

Es circuito de disparo está in- 
cluído frecuentemente dentro 
de los otros circuitos del sis- 
tema 

Construido según pedida del 
cliente 

entradas eléctricas provenientes 
principalmente de reguladores 
o sensores 

Construidos frecuentemente a 
partir de circuitos lógicos y 
jormadores de onda comunes 


1. Transistores 
2. Circuitos integrados 


potenciales de baja tensión y aislación 
para controles remotos en un ambiente 
conductor, 

Trasformadores de pulsos — Cuando 
un circuito de disparo proporciona un 
pulso de corriente que aumenta rápida: 


mente para un encendido gatillado, un 
trasformador de pulsos proporciona una 
manera simple de aislación entre el 
sistema de la tensión de línea y el sistema 
de control, La Fig. 390 ilustra esta 


aplicación de un trasformador de pulsos, 
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Relés de lengijeta — En aquellas aplica- 
ciones en las cuales se requiere la función 
de interrupción y es necesaria la aislación 
entre el circuito de control y los circuitos 
de carga, se puede usar un relé de 
lengiieta de corriente para proporcionar 
un método efectivo de control. Los 
contactos del relé de lengieta conducen 
sólo una pequeña corriente, comúnmente 
menos de 100 miliamperes, para asegurar 
una vida prolongada al relé. En la Fig. 


391 se ilustra un circuito que utiliza esta 


técnica. 
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Figura 391. Circuito de contro! de potencia a 
triac que utiliza un relé de lengúeta para aislar 
ei circuito de controi de la carga. 


Circuitos de disparo por fotocélula — 
El acoplamiento óptico entre los circuitos 
de dispare y los circuitos de carga 
proporciona aislación completa. Además, 
esta técnica permite el control de la 
potencia variable, como así también las 
funciones de control de interrupción. El 
elemento de control óptico de este 
sistema es una fuente de luz, que puede 
ser del tipo filamento, a descarga de gas 
o a diodo emisor de luz (DEL). El 
elemento sensor es un resistor fotosensi- 
ble que forma parte del circuito de 
compuerta. 

Los fotorresistores vienen en una am- 
plia variedad de relaciones de resistencia 
entre oscuridad y luz y de valores de 
resistencia, También existen fotoacopla- 
dores integrales que utilizan cualquiera de 
los tros tipos de fuentes de luz descriptos 
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anteriormente. El control de potencia 
variable se puede lograr cambiando el 
valor de resistencia de fotorresistor utili- 
zando una fuente de luz de baja potencia 
e intensidad variable. El rango de control 
depende dei tipo de fuente de luz y del 
fotorresistor. También puede emplearse 
un fotorresistor para detectar la intensi- 
dad de luz del ambiente con el fin de 
apagar o encender algún dispositivo o 
modular la potencia en función de la 
intensidad de la luz. La Fig. 392 ilustra 
las aplicaciones de circuitos que emplean 
disparo por fotocélula, 


Interruptor de tensión cero 
en circuito integrado 


El interruptor de tensión cero RCA- 
CA3059 es un circuito integrado monolí- 
tico usado principalmente como circuito 
de disparo para el control de tiristores. El 
circuito de etapas múltiples emplea un 
limitador diódico, un detector de umbral, 
un amplificador diferencial y un excita- 
dor de salida Darlington para proporcio- 


- nar la acción de interrupción básica. La 


tensión de alimentación CC para estas 
etapas la suministra una fuente de alimen- 
tación interna, regulada por diodo zéner, 
que tiene una capacidad de corriente 
suficiente para excitar los elementos 
externos del circuito, tales como transis- 
tores y otros circuitos integrados. Esta 
fuente de alimentación interna brinda 
soluciones originales a numerosos proble- 
mas de aplicación. Una característica 
importante del CA3059 es que los pulsos 
de disparo desarrollados por este circuito 
pueden aplicarse directamente a la com- 
puerta de un rectificador controlado de 
silicio (ROS) o a un triac. Un circuito de 
protección interno impide que estos pul- 
sos se apliquen al circuito de compuerta 
del tiristor en caso de que el sensor 
externo del interruptor sea abierto O 
cortocircuitado inadvertidamente. 


Funcionamiento del circuito — La Fig. 
393 «muestra un diagrama de bloques 
funcionales del interruptor de tensión 
cero en circuito integrado CA3059. Cual- 
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Figura 392. Circuitos de control de potencia a triac que utilizan acoplamiento óptico para 

proporcionar alslación completa de CC entre el circuito de control y la carga: (a) circuito de 

apagado controlado De huz con sensor de fotocélula; (b) circuito de encendido controlado por luz 
ula 


con sensor de fotoc 


quier triac que sea excitado directamente 
desde el terminal de salida de este circuito 
debe estar caracterizado para funcionar 
en los modos de disparo (+) o IMI(+), es 
decir, con corriente positiva de compuer- 
ta (la corriente circula hacia la compuerta 
con ambas polaridades de la tensión de 
CA aplicada). 

La etapa limitadora del CA3059 recor- 
ta la tensión de línea de CA entrante 
hasta 8 volts positivos y negativos aproxi- 
madamente. Esta señal es aplicada luego 
al detector de cruce de tensión cero, el 
cual genera un pulso de salida durante 
cada pasaje de la tensión de línea a través 
de cero. La salida del limitador también 
se aplica a un diodo rectificador y a un 
capacitor externo que comprende la fuen- 


te de alimentación de CC. La fuente de: 
alimentación proporciona aproximada-. 


mente 6 volts como alimentación de Veo 
a las otras etapas del CA3059. El amplifi- 
cador sensor de conexión-desconexión es 
básicamente un comparador diferencial. 


¿ (c) circuito de apagado 


controlado por luz con sensor de fotoacoplador. 


El circuito de compuerta del triac contie- 
ne un excitador para disparar directamen- 
te al triac. El circuito de compuerta es 
activado cuando todas las entradas tienen 
tensión alta, es. decir, la tensión de línea 
debe ser aproximadamente cero volts, la 
salida del amplificador sensor debe ser 
“alta”, la tensión externa al terminal 1 
debe ser un “1” lógico y la salida del cir- 
cuito de protección debe ser “alta”, 


La Fig. 394 representa el diagrama del 
circuito del CA3059. El detector de 
umbral de tensión cero se compone de los 
diodos Dz, D¿, Ds y Ds y el transistor 
Q,. El amplificador diferencial se compo- 
ne de los pares de transistores Q¿—Q4 y 
Q3—05. Los transistores Q,, Qs, Q7, Qg 
y Qy comprenden el circuito de compuer- 


ta del triac y la etapa excitadora. El diodo 
D;¡2, el diodo zéner D¡s5 y el transistor 
Qio constituyen el circuito de protec: 
ción, La fuente de alimentación se com. 
pone de los diodos Dy y D¡,'y de un 
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Figura 393. Diagrama funcional de bloques del interruptor de tensión cero de circuito integrado. 


resistor y capacitor externos conectados a 
los terminales 5 y 2, respectivamente, y a 
masa a través de la patita 7. Si se apagan 
el par de transistores Q-—Q4 y el 
transistor OQ, , la salida aparece en el 
terminal 4. El transistor Q, está en el 
estado de apagado si la tensión de línea 
entrante es inferior a aproximadamente 
las caídas de tensión existentes a través de 
los tres diodos de silicio (2,1 volts), en las 
excursiones positiva y negativa de la 
tensión de línea, El PE de transistoror 
0,04 está apagado sí la tensión que hay 
a través del sensor, conectado dende lop 








terminales 13 a 7, supera la tensión de 
referencia desde 9 a 7. Si no se satisface 
alguna de estas condiciones, no se sumi: 
nistran pulsos al terminal 4. La operación 
de protección requiere que el terminal 13. 
esté conectado al 14. El agregado de 
histéresis y la eliminación de los semici: 
clos supresores de pulsos pueden obtener: 
se por medio de un divisor de tensión 
resistivo conectado desde 13 a 8 y desde 


8n7, 
La Fig, 395 ilustra la posición y ancho 
de los pulsos suministrados a la compuer- 
1 lirintor con respecto a la ten 
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Figura 394. Diagrama del circuito del interruptor de tensión cero C/AA3059. 


de línea de CC entrante. El CA3059 


puede proporcionar suficiente tensión y 
corriente de compuerta para disparar la 
mayoría de los tiristores RCA a tempera- 
turas ambiente de 25%C, Sin embargo, en 
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entro 


en daa 59 la tensió 
los pulsos de salld el a tensión 
P de ¡inde A y 


Figura 395, tiempos 


las peores condiciones (es decir, a tempe- 
raturas ambiente extremas y con requeri- 
mientos de disparo máximos), pueden 
necesitarse tiristores para corrientes supe- 
riores. ' 

Efecto del CA3059 en las caracterís 
ticas de carga del tiristor — El CA3059 
está proyectado principalmente para gati- 
llar un tiristor que conecta y desconecta 
una carga resistiva. Como el puiso de 
salida proporcionado por el CA3059 es 
de corta duración, la corriente de engan- 
che del triac se convierte en un factor 
iinportante para determinar si es posible 
conectar y desconectar otros tipos de 
cargas. (El valor de corriente de enganche 
determina si el triac seguirá conduciendo 
después de haber O el pulso de 
compuerta.) El CA3059 poseo los medios 
para admitir cargas inductivas y de baja 
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potencia. Por ejemplo, con cargas que 
tienen menos de 4 amperes eficaces 
aproximadamente o que son ligeramente 
inductivas, es posible retardar el pulso de 
salida con respecto al cruce de tensión 
cero intercalando el capacitor Cx entre 
los terminales 5 y 7, como se ve en la Fig. 
393. El capacitor Cx permite la conmuta- 
ción de cargas del triac que tienen una 
pequeña componente inductiva y que son 
mayores que 200 watts aproximadamente 
(funcionando con una tensión de línea de 
CA de 120 volts eficaces). Sin embargo, 
con cargas inferiores a 200 watts (por 
ejemplo, 70 watts), es recomendable que 
el usuario emplee el triac de compuerta 
sensible RCA-40526 con el CA3059 a 
causa de la baja corriente de enganche 
requerida por este triac. 


Con cargas que tienen un bajo factor 
de potencia, como puede ser una válvula 
solenoide, el usuario puede hacer funcio- 
nar al CA3059 en el modo de CC. En este 
modo, el terminal 12 se conecta al 
terminal 7, anulándose el detector de 
cruce del cero. La existencia de una 
tensión “alta” o “baja” en el terminal 4 
depende sólo del estado del comparador 
diferencial del circuito integrado CA3059 
y no del cruce del cero de la tensión de 
línea entrante. Lógicamente, en este 
modo de funcionamiento el CA3059 ya 
no funciona como interruptor de tensión 
cero. No obstante, en muchas aplicacio- 
nes que involucran la conmutación de 
cargas inductivas de baja corriente, se 
puede tolerar comúnmente la magnitud 
de IRF generada. | 

Circuito de protección — Como se ve 
en las Figs. 393 y 394, cuando el terminal 
13 se conecta al terminal 14, el circuito 
de protección del CA3059 entra en 
funcionamiento. Si entonces el sensor se 
abre o se pone en cortocircuito acciden- 
talmente, se corta la potencia de la carga 
(es decir, el triac se apaga). Sin embargo, 
este circuito de protección interno fun- 
ciona correctamente sólo cuando la rela: 
ción entre la impedancia del sensor 4 
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25*C, si el sensor es un termistor, y la 
impedancia del potenciómetro Rp es 
menor que 4 a l. Se advierte en seguida 
que, si el potenciómetro se ajusta en 
1000 ohms y el sensor en 100.000 olmms, 
el diodo zéner D,s (Fig. 394) conducirá 
porque prácticamente toda la tensión de 
la fuente de CC (entre terminales 2 y 7) 
aparecerá a través del sensor, El CA3059 
detectaría entonces esta condición como 
un sensor abierto. 

Con relaciones superiores a 4 a 1, por 
ejemplo 100 a 1, el circuito de la Fig. 296 
puede emplearse para dar protección. En 
este circuito, el transistor O, y el diodo 
Dí, son componentes externos al 
CA3059. El transistor Q, detecta la 
corriente del sensor que mantiene a este 
transistor en saturación, de manera que el 
terminal 1 se pone en cortocircuito con el 
terminal 7 a través de la juntura colector- 
emisor del transistor. El transistor OQ, 
proporciona suficiente ganancia de co- 
rriente para permitir el funcionamiento 
con una impedancia del sensor superior a 
1 megohm. Si el sensor queda en circuito 
abierto, O, se apaga y entonces. la 
corriente circula hacia el terminal 1, 
terminal inhibidor del CA3059, y se corta 
la potencia a la carga. En la condición del 
sensor en cortocircuito, conduce el diodo 
externo D, y hace apagar al triac Y,. El 
diodo D, compensa las variaciones de la : 
tensión base-emisor del transistor Q, con 
la temperatura. Los terminales 13 y 14 
del CA3059 no deben conectarse cuando 
se emplea el circuito de protección 
externo mostrado. 


Características de semiciclos supreso- 
res de pulsos e histéresis -- El método por 
el cual el CA3059 detecta el cruce del 
cero de la potencia de CA produce el 
fenómeno de semiciclos supresores de 
pulsos en el punto de control, Fig. 397. 
El circuito CA3059 detecta el cruce de la 
tensión cero cada semiciclo, produciéndo- 
se una salida, por ejemplo el pulso N* 4, 
pu indicar el cruce del cero, Durante los 

3 milisegundos restantes, empero, el 
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Figura 396. Controlador de encendido-apagado CA3059 con circuito de protección externo. 


amplificador diferencial del CA3059 pue- 
de cambiar de estado e impedir la 
aparición de otros pulsos de salida. La 
región de incertidumbre del amplificador 
diferencial impide, por lo tanto, que el 
pulso N*S dispare al triac durante la 
excursión negativa de la tensión de línea 
de CA. 

Existen varias soluciones para eliminar 
el fenómeno de semicicios supresores de 
pulsos. Si el usuario puede tolerar cierta 
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histéresis en el control, se puede agregar 
realimentación positiva en torno del am- 
plificador diferencial. 


CONTROLES TRIFASICOS 
CON TRIACS 


La creciente demanda de conmutación 
por estado sólido en los controles de 
calefacción y otras aplicaciones industria- 
les ha originado una aumento en el uso de 
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Figura 397. Fenómeno de medios ciclos en el CAJOBO, 
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circuitos trifásicos de control de potencia 
con triacs. Los párrafos siguientes descri- 
ben el uso de triacs para controlar la 
aplicación de potencia de CA a cargas 
resistivas e inductivas trifásicas. En los 
circuitos descriptos, «el interruptor de 
tensión cero de circuito integrado RCA- 
CA3059 se usa como control de interfaz 
desde los circuitos lógicos de baja poten- 
cia a la carga de alta potencia. Los 
requerimientos de los controles trifásicos 
de triacs son los siguientes: 

1. La carga debe conectarse en una 
configuración trifilar en triángulo o en 
estrella. Las cargas tetrafilares en estrella 
pueden considerarse como tres sistemas 
monofásicos independientes. 

2. Sólo se dispone de una señal de 
comando lógica para los circuitos de 
control. Esta señal debe estar aislada 
eléctricamente del sistema de potencia 
trifásica. 

3.Se requieren tres señales separadas 
para gatillado del triac. 

4. Con cargas resistivas, se debe usar la 
técnica de conmutación de tensión cero 
para reducir al mínimo cualquier IRF o 
TEM (interferencia electromagnética) que 
pueda generarse. 

La aislación eléctrica de la señal de 
comando requerida en los circuitos de 
control se logra mediante técnicas foto- 
ópticas. También es posible utilizar otras 
técnicas, tales como el trasformador de 
pulsos, el magnetorresistor o el relé de 
lenguieta, haciendo algunas modificacio- 
nes al circuito. 


Cargas resistivas trifásicas 


La Fig. 398 ilustra las relaciones de 
fases básicas de una carga resistiva trifási- 
ca balanceada, tal como la que se puede 
usar en calefactores, en la cual la aplica- 
ción de la potencia se controla por 
conmutación de tensión cero. Las condi- 
ciones siguientes son inherentes a este 
tipo de aplicación: 

l. Las fases están separadas 120 gra- 
dos; en consecuencia las tres fases no 
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pueden ser conmutadas simultáneamente 
a tensión cero. 

2. No se puede encender una sola fase 
de un sistema trifilar. 

3. Deben encenderse dos fases para la 
puesta en marcha inicial del sistema. Estas 
dos fases forman un circuito monofásico 
que está desfasado con sus dos fases 
componentes. El circuito monofásico tie- 
ne un atraso de 30 grados con respecto a 
una fase y un adelanto de 30 grados con 
respecto a la otra. 


Estas condiciones indican que para 
evitar que un sistema, en el cual la acción 
de conmutación no genera IRF o IEM 
apreciables, entre en funcionamiento a 
través de la condición de estado constan- 
te, es necesario encender primeramente el 
sistema por conmutación de tensión cero 
como circuito monofásico y luego pasar a 
la operación trifásica sincrónica. La Fig. 
399 muestra un circuito simplificado de 
un control trifásico de calefactor que 
emplea la conmutación sincrónica de 
tensión cero, en la condición de estado 
constante, con puesta en marcha aleato- 
ria. En este sistema, la orden lógica para 
encender el sistema se da cuando no se 
requiere calor. Utilizando órdenes lógicas 
es posible un control de calor de tiempo 
proporcional. 


Las tres entradas fotoacopladas a los 
tres circuitos CA3059 cambian de estado 
simultáneamente en respuesta a una “or: 
den lógica”. Los circuitos CA3059 pro- 
porcionan entonces un pulso positivo, de 
aproximadamente 100 microsegundos de 
duración, sólo en un cruce de tensión 
cero relacionado con su fase particular, Se 
establece un circuito sensor trifásico 
equilibrado con los tres circuitos CA: 
3059, cada uno conectado a una fase 
particular de su lado común (patita 7) y 
referido en su lado alto (patita 5) a un 
punto neutro artificial establecido, a 
través de los resistores limitadores de 
corriente Ra, Rs y Ry. Este punto 
artificial ex necesario porque el neutro del 
lado de la carga no es necesible, En razón 
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Figura 398. Relación de fases de tensión para una carga resistiva trifásica cuando la aplicación de 
potencia de carga es controlada por la conmutación de tensión cero. (a) formas de onda de tensión; 
(b) orientación de las tensiones en el circuito de carga. 


de que sólo se pulsa un triac por vez, los 
diodos (D,, D, y Dz) son necesarios para 
disparar al triac de polaridad opuesta y, 
en esta forma, asegurar el enganche inicial 
del sistema. Los tres resistores (R,, Ra y 
R;) se utilizan para limitar la corriente de 
excitación de compuerta. 

En las aplicaciones críticas que requie- 
ren la supresión de todas las IRF e IEM 
generadas, es posible emplear el circuito 
que aparece en la Fig. 400, Además de las 
condiciones de funcionamiento sincró- 
nico, este circuito también incluye un 


circuito de arranque con tensión cero. La 


condición de arranque es sincronizada en 


tensión cero con un circuito línea a línea 
monotásico bifilar, que comprende las 
fases A y B. La orden lógica pone en 
funcionamiento el circuito monofásico de 
“arranque” CA3059 y los fotoaisladores 
trifásicos OCIz, OCL,, OCIs a través de 
los fotoaisladores OCI y OCI,. El circuito 
monofásico CA3059, sincronizado en las 
fases A y B, pone en funcionamiento al 
sistema a tensión cero, Tan pronto como 
se produce el arranque, los tres fotoaisla- 
dores OCL,, OCI, y OCIs toman el 
control, comenzando la sincronización 
trifásica. Cuando se apaga la “orden 


lógica”, cesa todo control y los triacs se 





Controles de CA con Tiristores 


AISLADORES 
FOTOACOPLADOS 


ENTRADA TRIFASICA 
O AT OS 
3 y 6 


9,4l 0140: 


pj * 


« TE A A la sl mm Ab 
MA pÁ mi 1181] 14 dd 4 , nitro 4 Gl ota tor trifi " 0 qu 60m Al > 
e ¿ j ¡LAA H Qt Al . 


nelón coro en la condi na uneclonam to de estad ne 
E E ade eons S : A ?.. a ED 
i ae y ] 


LAR 





354 Circuitos de Potencia RCA 


úl e 
10 K Sd (11) 





(4) (13) 4 
100 e 107 
OCI-3 9 S 
8K,2W 
1% 
E 
F 








Figura 400. Control de potencia trifásico que emplea conmutación sincrónica d 005" cero para 
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apagan automáticamente cuando la co- 
rriente sinusoidal disminuye a cero. Una 
vez que se apaga la primera fase, las otras 
dos se apagarán simultáneamente, 90* 
después, como un circuito línea a línea 
monofásico, Fig. 398. 


Carga inductiva trifásica 

Can cargas inductivas, generalmente no 
se requiere el encendido con tensión cero 
porque la corriente inductiva no puede 
aumentar instantáneamente; por lo tanto, 
las IRF e [EM generadas son comúnmente 
despreciables. * Asimismo, a causa del 
atraso que sufre la corriente inductiva, los 
triacs no pueden ser disparados por pulsos 





AISLADORES 
FOTOACOPLADOS 


Circuitos de Potencia RCA 


a tensión cero. Existen diferentes maneras 
en que el CA3059 puede interconectarse 
a un triac en aplicaciones con carga 
inductiva. El método más directo consiste 
en usar el CA3059 en el modo de CC, es 
decir, proporcionar una salida de CC 
continua en lugar de pulsos en puntos de 
cruce de tensión cero. Este modo de 
funcionamiento se realiza conectando el 
terminal 12 al terminal 7, Fig. 401. La 
salida del CA3059 debe limitarse también 
a aproximadamente 5 miliamperes en el 
modo de CC, recomendándose para esta 
aplicación el uso de un triac de la familia 
RCA 40530. El terminal 3 se conecta al 
terminal 2 para limitar la disipación de 
8k 





Figura 401. Circuito de control trifásico con trlac para carga Inductiva, es decir, un motor trifásico 
(ver pág. sigulente)., 
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potencia de estado constante dentro del 
CA3059. En la mayoría de las aplicacio- 
nes con cargas inductivas trifásicas, la 
capacidad de admisión de corriente del 
triac 40530 (2,5 amperes) no es suficien- 
te. Por lo tanto, el triac 40530 se usa 
como dispositivo de disparo para encen- 
der cualquier otro triac de potencia que 
pueda usarse. El triac de disparo se 
emplea sólo para proporcionar pulsos de 
disparo a la compuerta del triac de 
potencia (uno por cada semiciclo); por lo 
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tanto, la disipación de potencia en este 
dispositivo será mínima. 

En este tipo de aplicación también 
funcionarán satisfactoriamente circuitos 
simplificados que utilizan trasformadores 
de pulsos y relés de lengúeta. Las redes de 
RC existentes a través de los tres triacs de 
potencia se usan para la supresión de la 
dv/dt de conmutación cuando el circuito 
funciona con cargas inductivas. En el 
capítulo “Tiristores” se ha explicado 
detalladamente la dv/dt de conmutación. 
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CONTROLES DE CALEFACCION 


Los tiristores pueden emplearse en la 
mayoría de las aplicaciones de calefacción 
para proporcionar un control confiable y 
económico de la potencia de entrada 
suministrada al elemento calefactor. Los 
triacs se emplean generalmente en estas 


aplicaciones porque mediante un sólo 
dispositivo es posible obtener un control 
de onda completa (rango de control del 
100 por ciento). Aunque también pueden 
usarse dos RCS adosados para obtener 
este control de onda completa, se prefie- 
ren comúnmente los triacs porque uno 
sólo de estos dispositivos es menos costo- 
so que dos RCS que funcionan al mismo 
nivel de corriente. La aplicación de 
potencia al elemento calefactor puede 
controlarse mediante un sólo RCS en 
aquellas aplicaciones en las cuales es 
adecuado el control de media onda. Se 
emplea una combinación de RCS y diodo 
cuando se requiere un control limitado y 
un sistema que esté encendido permanen- 
temente. 


Consideraciones generales 
sobre el diseño - 


La temperatura del aceptor de calor 
puede controlarse con una precisión de 
+20"C mediante sistemas relativamente 
simples de lazo abierto, es decir, sistemas 
en los cuales no se recibe realimentación 
del aceptor de calor. Un ejemplo típico es 
un sistema de calentamiento de hornos, 
en el cual una fuente variable de potencia 
Suministrada al horno puede aumentarse 
o disminuirse según se desee; sin embargo, 
este sistema no posee medios para contro- 
lar_ las variaciones de temperatura que 
pueden producirse en cualquier nivel de 
potencia de entrada. Tales variaciones de 
temperatura pueden originarse en fluctua- 
cicnes de la tensión de línea o de la carga 
del circuito. 

Para aquellas aplicaciones que requieren 
un control preciso de la temperatura es 
posible diseñar sistemas de lazo cerrado 
complejos con tiristores de bajo costo. En 
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_ estos sistemas se usa un sensor para 


controlar la temperatura del aceptor de 
calor, desarrollándose una señal de error 
(realimentación) para indicar si la canti- 
dad de potencia entregada al elemento 
calefactor debe aumentarse o disminuirse. 
El sistema funciona en respuesta a la señal 
de realimentación para compensar los 
efectos de cualquier variación en la 
tensión de línea o en la carga del circuito; 
como resultado de ello, es posible limitar 
a valores muy pequeños las variaciones de 
temperatura del aceptor de calor. Con un 
sistema de lazo cerrado, es posible alcan- 
Zar una precisión del control de +0,5%C, 


Una consideración práctica importante 
para los sistemas de control de calefac- 
ción es que cuando se agrega O extrae 
potencia de la línea de CA, los aumentos 
del nivel de potencia no deben exceder 
los 5 kilowatts. Esta limitación es necesa. 
ria para que los efectos transitorios 
producidos por la conmutación de poten- 
cia no interfieran con otros equipos 
electrónicos de la misma línea de CA. 
Estos incrementos del nivel de potencia 
pueden controlarse fácilmente mediante 
circuitos digitales y circuitos de control 
de bajo nivel. 


En los sistemas de calefacción que 
utilizan aire como medio de transferencia 
de calor, puede ser necesaria la modula- 
ción de la circulación de aire para 
adaptarla a la cantidad de energía calórica 
que se produce. Con esta técnica, se 
suministra una cantidad mínima de calor 
a baja velocidad para reducir la diferencia 
de temperatura existente entre el área 
calentada y aire estancado. 


En numerosas aplicaciones, es conve- 
niente aislar al sensor y sus circuitos 
asociados del triac y de la línea de CA. 
Como se explicó previamente en la 
sección “Circuitos de Disparo Aislados”, 
esta aislación puede efectuarse mediante 
técnicas Ópticas o magnéticas. En los 
circuitos de control polifásicos, este tipo 
de aislación es imprescindible, En la 
sección “Controles Trifásicos con Triacy” 
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se describen los circuitos de aislación 
típicos y las técnicas usadas en tales 
aplicaciones. 


Comparación de las técnicas 
de control de calefacción 


La regulación manual de la salida de 
los calefactores eléctricos se puede efec- 
tuar, a través de un rango infinito, 
utilizando las técnicas de control de fase 
descriptas en la sección “Tipos de Contro- 
les de Encendido por Tiristores”. Se 
puede agregar a los sistemas de control de 
fase la regulación automática de temipera- 
tura mediante un circuito de disparo que 
regule el ángulo de conducción del tiristor 
en respuesta a la realimentación prove- 
niente de un sensor de temperatura, como 
puede ser un termistor. 

La Fig. 402 muestra un sencillo circui- 
to de control de calor de onda completa 
que emplea la técnica de control de fase. 
Este circuito ilustra un método de control 


de calor bastante tosco, pero útil, para . 


placas calentadoras, crisoles de soldadura 
y otros elementos no críticos. El circuito 
es el control de fase básico de dos 
constantes de tiempo analizado en la 
sección “Técnicas de Disparo”. El rango 
del sensor de coeficiente positivo de 
temperatura (CPT) debe ser suficiente 
para permitir el control deseado. Se tie- 








ENTRADA DE 
CA 






359 


nen que tomar precauciones para que el 
sensor no se autocaliente como resultado 
de la corriente que circula a través de él. 
El triac Q, proporciona control de onda 
completa, de manera que la magnitud de 
la componente contínua de la línea de 
CA es muy pequeña. 


Si el sensor es reemplazado por un 
cortocircuito, se obtiene un control de 
lazo abierto. (El valor del resistor R, 
tiene que aumentarse.) El control de lazo 
abierto puede ser conveniente en aquellas 
aplicaciones en las que se desea un 
control manual del calor. Una aplicación 
típica es la calefacción de zonas de 
entrada. Aquí no es necesaria una tempe- 
ratura constante, pero se la debe variar 
para mantener la temperatura de zona 
de entrada a un nivel superior al de la 
temperatura interior. - 

La principal desventaja de los contro- 
les de fase utilizados en sistemas de 
calefacción es que la conmutación aleato- 
ria de las potencias elevadas que hay 
generalmente en estas aplicaciones, gene- 
ran grandes cantidades de interferencia de 
radiofrecuencia (IRF) en equipos eléctri- . 
cos cercanos y particularmente en recép- 
tores comunes de radio de MA. En el 
circuito de control de fase de la Fig. 402, 
el capacitor C, y el inductor L, forman 
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Figura 402, Circuito de control de calor a trlac con control de faso. 
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una red de filtro para limitar la IRF 
producida por el circuito. El valor (y 
tamaño) del inductor L, debe aumentarse 
a medida que aumenta la carga. Con 
niveles de potencia mayores, esta exigen- 
cia produce a menudo dificultades de 
encapsulado y aumenta considerablemen- 
te el costo total del circuito. Por esta 
razón, en la mayoría de los controles de 
calefactores se utiliza la conmutación a 
tensión cero. 

El tiempo de respuesta térmica de un 
calefactor es generalmente mucho mayor 
que el período de la frecuencia de la línea 
de CA. La modulación de la salida del 
calefactor puede realizarse, por lo tanto, 
aplicando toda la potencia a la carga 
durante breve tiempo y eliminando com- 
pletamente la potencia durante cierto 
tiempo. Si se hace al circuito suficiente- 
mente sensible a las variaciones de tempe- 
ratura, es posible mantener una diferencia 
de temperatura extremadamente pequeña 
entre los estados de potencia conectada y 
desconectada. El control preciso de tem- 
peratura se logra entonces mediante la 
desconexión y conexión rápidas y fre- 
cuentes. Si esta conmutación se produce 
siempre en los puntos de O grado o 180 
grados, o cerca de ellos, de la tensión de 
línea de CA, la interferencia por radiofre- 
cuencia generada por la conmutación del 
tiristor puede eliminarse casi completa- 
mente. 


Controles de calefactores a triac 
con interruptor de tensión cero 


El interruptor de tensión cero del 
circuito integrado RCA-CA3059 es parti- 
cularmente adecuado para usarse en apli- 
caciones de control de temperatura por 
tiristor. El circuito integrado puede em- 
plearse como controlador del tipo de 
conexión-desconexión o como controla- 
dor proporcional, según el grado de 
regulación de temperatura requerido. La 
existencia de 'numerosas conexiones ter- 
minales a los puntos internos del circuito 
aumenta considerablemente la flexibili- 
dad del CA3059 y permite al proyectista 
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ejercer su habilidad para emplear el in- 
terruptor integrado en diferentes for- 
mas. En la sección “Técnicas de Disparo” 
se dio una descripción detallada del 
CA3059 y se incluyeron el diagrama de 
bloques (Fig. 393) y el esquema de este 
circuito integrado (Fig. 394). 

Control de conexión y desconexión -- 
La fig. 403 muestra un control simpie con ' 
interruptor de tensión cero que emplea 
un CA3059 y un triac. Eligiendo al triac 
para el nivel de corriente requerido, este 
circuito sencillo puede controlar la poten- 
cia del calefactor desde 2,5 amperes y 24 
volts hasta 80 amperes y 600 volts. Los 
componentes que deben cambiarse para 
funcionar a diferentes niveles de potencia 
son el resistor en serie Rs y £l triac. El 
eráfico de la Fig. 403 ilustra la manera 
sencilla en que pueden cambiarse los 
circuitos que utiliza el CA3059 para 
adaptarlos a diferentes tensiones de línea. 

El circuito de la Fig. 403 requiere un 
termistor de coeficiente negativo de tem- 
peratura (CNT) para funcionar correcta- 
mente. Intercambiando los terminales 9 y 
13 dei CA3059, es posibie usar termis- 
tores de coeficiente positivo de tempera- 
tura, aprovechándose entonces las carac- 
terísticas de cortocircuito, circuito abier- 
to y protección del CA3059. 

El control del calefactor funciona en el 
modo de desconexión-conexión. La preci- 
sión de su temperatura depende de la 
sensibilidad de entrada diferencial del 
CA3059, o del termistor usado, y, en 
cierta medida, del nivel de temperatura 
que se controla. Este comportamiento es 
controlado por la pendiente de disminu- 
ción de la resistencia del termistor al 
aumentar la temperatura. Estos efectos 
pueden adaptarse durante el cálculo de 
los circuitos. 

Controles de calefacción proporcio- 
nales — Cuando se requiere un control 
preciso de la temperatura, se recomienda 
el control proporcional de lazo cerrado. 
La Fig. 404 muestra un ejemplo típico de 
un control de calefacción del tipo propor: 
cional, La precisión de temperatura de 


este circuito, que depende de la sensibili- 
dad de entrada del CA3059, del termistor 
usado y del nivel de temperatura que se 
controla, es del orden de +0,2*C, 

En los sistemas de control proporcio- 
nal, se puede usar cualquiera de los dos 
métodos básicos, según el rendimiento 
deseado. El método más simple consiste 
en usar una rampa de referencia con una 
amplitud casi igual a la variación de 
tensión existente, Un método más elabo- 
rado consiste en usar una rampa limitada 
que abarca el Ends fijado. incrementos de potencia están basados on 

ilustra un circuito básico el número de semiciclos de tensión d 


La Fig. 40 
que puede usarse para efectuar la compa- — línea que se producen durante el period 
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Figura 403. Controlador de temperatura de encendido-apagado. 


ración entre la rampa de referencia y un — de base de tiempo; una base de t lenypo | 
- divisor de tensión formado por el sensor y 
el resistor de calibración, En el método de 
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este método, ei triac no es gatillndi 
cuando el valor absoluto de la tensión d 
rampa es inferior a la tensión V¡. Ent 
modo de funcionamiento produce ur 
período de “conducción” que decrece 
medida que aumenta la temperatura del 
sensor, Fig. 406. pe 

La Fig. 406 muestra que, a medi 
varía el valor de la tensión de referene 
V,, el período de tiempo en que el tr 
está encendido también varía, El tn 
nunca está apagado todo el tiempo, Lo 
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Figura 404. Controlador de temperatura proporcional. 
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Figura 406. Forma de onda que muestra el 
efecto de la amplitud relativa de la tensión de 
rampa y la tensión de referencia en el tiempo de 
conducción del triac. 

estricto, la base de tiempo debe aumen- 
tarse. La cantidad máxima de potencia de 
calefacción que puede controlarse puede 
variarse fácilmente seleccionando diferen- 
tes combinaciones de triacs y calefacto- 
res. Los incrementos de calor producidos 
por este tipo de circuito son una función 
de la base de tiempo, del calefactor y de 
la resolución del amplificador diferencial. 

En el método más elaborado de rampa 
limitada, la tensión de rampa experimenta 
sólo pequeños incrementos, pudiendo 
variar entre 0,4 y 0,6 V. El calefactor 
recibe toda la potencia hasta que la 
tensión V, aumenta a 0,4 V. En este 
punto, la potencia suministrada al calefac- 
tor comienza a decrecer y éste se apaga 
totalmente cuando la tensión V, llega a 


0,6 V. Este tipo de funcionamiento per- 


mite un tiempo de calentamiento mínimo 
y una respuesta rápida a la carga, siendo 
particularmente útil en los procesos con- 
trolados por temperatura. La Fig. 407 
compara los dos métodos para realizar el 
control proporcional con los mismos 
calefactores y las mismas cargas. La Fig, 


408 muestra los diagramas de circuitos de 
los generadores de rampa para ambos 
métodos. Los beneficios de los sistemas 
complejos pueden no ser necesarios en 
todas las aplicaciones, razón por la cual es 
menester determinar si se justifica su 
mayor costo, En la Fig. 409 aparece un 
control completo de calefactor que utiliza 
el generador de rampa elaborado, 
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dos — En numerosos controles industria. 
los, so requiere la aislación del sensor del 
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Figura 407. Curvas características de os 
de sistemas de control de calor proporciona 
(a) elementales y (b) elaborados. 


tiristor y de la línea de CA. La premisa 
básica es proporcionar funcionamiento 
adecuado y, al mismo tiempo, aislar la 
entrada de las líneas de alimentación, En 
las Figs. 410, 411 y 412 aparecen tres 
esquemas para lograr esta aislación, 

La Fig. 410 muestra un sistema de 
aislación que utiliza un trasformador de 
baja tensión y un trasformador de pulsos 
para aislar al sensor y suministrar baja 
tensión para el funcionamiento del 
CA3059, Este circuito es un ejemplo 
típico de un circuito de control de calor 
usado en aplicaciones industriales. 

La Fig. 411 ilustra el uso de una etapa 
inversora para aislar la entrada, El circuito 
de la Fig. 411(a) usa el método de 
aislación del inversor para proporcionar 
un tipo de control conexión-desconexión 
en respuesta a un nivel de CC, Este 
circuito puede utilizarse como interruptor 
de alta potencia en un sistema de control 
numérico. En realidad, se trata simple 
mente de una forma de relé de CA de 
estado sólido que puede usarse para 
muchos otros tipos de aplicaciones ade: 
más del control de calefacción, 

La Fig, 411(b) muestra el uso de un 
Inversor como interfaz entre un sistema 
de control complejo y la combinación de 
CA3059 y trino, Ésto tipo de circuito no 
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Figura 410. Controlador de encendido-apagado con trasformador reductor para aislar el yenso 


emplea generalmente para circuitos de 
control industriales en los cuales el sensor 
está acoplado a sistemas lógicos de bajo 
nivel. Un circuito de control'de este tipo 
también puede emplearse con sistemas 
polifásicos para proporcionar aislación 
entre las fases. Esta aislación se obtiene 
de manera más económica utilizando 
-bobinados secundarios múltiples. Al estar 
acoplada la salida del inversor a la entrada 
diferencial del CA3059, se requiere muy 
poca corriente de salida y la potencia 
consumida por el inversor proviene bási- 
camente de sus pérdidas inherentes. 

La Fig. 412 ilustra un sistema en el 
cual se usa acoplamiento óptico para 
aislar la entrada, También se pueden 
emplear lámparas incandescentes, lámpa- 
ras de neón o diodos emisores de luz. Los 
sistemas con diodos emisores de luz son 
preferidos por la solidez y larga vida de 
estos dispositivos. La ventaja de este 
sistema es que la entrada desde el sensor 
al amplificador diferencial puede ser 
proporcional, 

n los controles proporcionales para 
sistemas polifásicos, es más conveniente 


que la proporcionalidad se en el 
sensor y que se sumuusire una señal 
controlada a los elementos ópticos, Hste 
método se prefiere cuando se trabaja con 
un sistema de aislación magnética, Fl 
método alternativo consiste en usar varios 
generadores de rampa en cada faso y 
esperar que las bases de tiempo sean las 
mismas. La desventaja de este último 
método es que el azar y las tolerancins 
dan por resultado un funcionamiento 
deficiente. 

En los sistemas de alta potencia (5 kW 
o más), es aconsejable incluir un sistema 
de carga escalonada además de un elemen. 
to controlado proporcionalmente, En la 
Fig. 413 se ve un diagrama de bloques de 
este sistema 


CONTROLES PARA 
ILUMINACION INCANDESCENTE 


Una aplicación popular de los tiristo- 
res, particularmente de los triacs, ex el 
control de los sistemas de iluminación 
incandescente, tales como atenuadores de 
intensidad de lámparas, luces de semáfo- 
rOR pura tránsito y luces de destello para 
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Figura 412. Sistema de control proporcional con acoplamiento óptico para aislar la entrada. 


alarmas. Además, los triacs se utilizan 
ventajosamente en circuitos de precalen- 
tamiento de lámparas que mantienen la 
temperatura de los filamentos de las 
lámparas en un punto apenas inferior al 
requerido para la incandescencia. El uso 
de circuitos de precalentamente de lám- 
paras permite evitar las sobrecorrientes 
iniciales elevadas que se originan cuando 
se aplica por primera vez toda la potencia 
de encendido a una lámpara incandes- 
cente y que se deben a la baja resistencia 
del filamento frío. 


Consideraciones referentes a 
sobreco:rientes transitorias 


Un aspecto importante en el diseño de 
circuito de control con triacs para siste- 
mas de iluminación incandescente es la 
carga y su efecto entlos requerimientos 
del triac, Es evidente que el triac tiene 
que ser capaz de admitir la corriente de 
carga de estado constante. Pero además, 
debe soportar las sobrecorrientes transito- 
rias que pueden producirse por salto de 
arco en la lámpara o por corriente de 
irrupción con filamento frío. 


Arco de chispa — Cuando el filamento 
de una lámpara se rompe, se inicia a 
través del triac una sobrecorriente extre- 
madamento breve, La rotura se produce 
más comúnmente como resultado de 


A ” PSA 


“alambres de conexión 


haber terminado la vida útil de la lámpa- 
ra, pero también puede ocurrir por golpes 
mecánicos. El mecanismo del arco de 
chispa se inicia por el espacio formado al 
producirse la rotura. El valor instantáneo 
de la tensión de línea de la rotura 
establece un campo eléctrico que ioniza 
los gases cerca del espacio dejado por la 
rotura. Los gases ionizados, comúnmente 
argón y nitrógeno, permiten que la 
corriente circule a través de este espacio. 
Entonces, la corriente resultante se calien- 
ta e ioniza más gases hasta que se forma 
un arco a través de los alambres de 
conexión del filamento. El arco se man- 
tiene mientras continúe el calentamiento 
y la ionización regenerativas. Finalmente, 
en razón de aumentar la longitud del arco 
o disminuir la tensión de línea de CA, o 
de ambas cosas, el campo eléctrico se 
hace demasiado débil para mantener al 
arco y éste se extingue. 

La Fig. 414 muestra un pulso de 
corriente de arco, dependiendo su valor 
absoluto y duración de numerosos facto- 
res; de ellos se pueden mencionar: el valor 
real de pico de la tensión de fuente, la 
fase de tensión en el instante de la rotura 
del filamento y la impedancia de los 

de los demás 
circuitos, Los valores denia se pueden 
dar para el esfuerzo por arco en un punto 
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Figura 413. Controi de calor en etapas no aislado. 


central de la carga. En lámparas de menos 
de 75 watts, la duración de la sobreco- 
rriente puede ser, por lo general, inferior 
a 2 milisegundos. En lámparas de 100 a 
150 watts, la duración de la sobrecorrien- 
te puede ser menor que 4 milisegundos. 
El valor absoluto de la sobrecorriente 
transitoria puede variar considerablemen- 
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Figura 414, Corriente de formación de arco en 
el purito de tensión de pico. 


te con valores de pico típicos de 80 a 200 
amperes cuando el arco de chispa se 
produce cerca del punto de tensión má- 
xima. Si el arco de chispa se produce en 
el ciuce de tensión cero, la sobrecorriente 
transitoria puede reducirse como resulta- 
do de la relación que existe entre su valor 
absoluto. y la fase de tensión en la 
ruptura, 


A causa de la breve duración de la 
corriente de arco de chispa, resulta difícil, 
por lo general, proteger al circuito del 
arco de chispa mediante fusibles. La mayo- 
ría de las lámparas incandescentes están 
provistas con un fusible colocado en uno 
de los alambres de conexión. Este fusible 
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interno no es efectivo en un 100 por 
ciento contra el arco de chispa y, por lo 
tanto, no se puede confiar en él para que 
proteja al triac, 

Corriente de irrupción — En las lámpa- 
ras de filamento de tungsteno, la resisten- 
cia del filamento frío es aproximadamen- 
te 1/18 a 1/12 de la resistencia del 
filamento caliente. Sin embargo, las co- 
rrientes reales de un circuito en condicio- 
nes de irrupción y de estado constante no 
varían según estas relaciones a causa de la 
inductancia y la resistencia limitadora 
externa de los circuitos, en los que se 
incluye a los alambres de conexión de la 
lámpara. Además, es evidente que la 
máxima corriente de irrupción se produci- 
rá en el pico de la onda sinusoidal de 
tensión en un circuito con carga de 
lámpara. Si la conmutación ocurre en 
cualquier otra fase de la onda sinusoidal 
de tensión, la corriente de pico que pasa 
por la lámpara es inferior a la del “*peor 
de los casos”. Comúnmente, la máxima 
corriente de irrupción de pico puede ser 
diez veces superior a la corriente de pico 
de estado constante, mientras que la 
corriente de irrupción de pico con con- 
mutación a tensión cero puede ser aproxi- 
madamente cinco veces mayor que la 
corriente de pico de estado constante, 
como se ve en la Fig. 415. Así, la 
conmutación a tensión cero de una 
lámpara efectúa un encendido suave que 
reduce el pico inicial de la corriente de 
irrupción a la mitad, aumentando consi- 
derablemente la vida de la lámpara. Esta 
mayor duración de la lámpara lograda por 
la conmutación a tensión cero ha sido 
comprobada mediante pruebas, habiéndo- 
se registrado un aumento de la duración 
de aproximadamente 10 veces con un 
nivel de confianza del 90 por ciento. En 
esta forma se reducen los costos de 
mantenimiento y se aumenta la confiabili- 
dad del sistema. 

La Fig. 415 muestra cómo disminuye 
la corriente en un circuito de lámpara 
hasta el valor de estado constante. La 
velocidad de disminución depende de la 
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constante de tiempo térmica del filamen- 
to de tungsteno. Una lámpara de 100 
watts puede alcanzar generalmente la 
corriente de estado constante 100 milise- 
gundos después del encendido, mientras 
que una lámpara de 1000 watts roquiere 
200 milisegundos para ilegar a este esta- 
do. 

El arco de chispa y la corriente de 
irrupción pueden producirse simultánea- 
mente. Debido a que una lámpara está 
expuesta a los esfuerzos de funcionamien- 
to más rigurosos durante la irrupción, el 
punto más débil del filamento se rornpe a 
menudo y produce un arco de chispa en 
el encendido. Con mucha frecuencia, la 
conmutación y el arco de chispa se 
producen en algún punto distinto de la 
tensión de pico; por lo tanto, la corriente 
de pico resultante está generalmente 
dentro de la capacidad de admisión del 
triac. 

Los fusibles de los circuitos de las 
lámparas incandescentes no deben fundir- 
se a causa de la corriente de irrupción 
sino debido a la corriente de arco de 
chispa. En las lámparas de baja potencia, 
la corriente de arco de chispa, es conside- 
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rablemente superior a la corriente de 
irrupción de pico y la protección con 
fusibles es sencilla. Por ejemplo, una 
lámpara de 100 watts podría tener típica- 
mente una corriente de arco de chispa de 
100 a 200 amperes y una corriente de 
irrupción típica de 10 amperes. Sin 
embargo, en las lámparas de mayores 
potencias, la protección por medio de 
fusibles resulta difícil. En una lámpara de 
1000 watts, la corriente de arco de chispa 
de pico podría oscilar todavía entre 100 y 
200 amperes, mientras que la corriente de 
irrupción de pico es aproximadamente 
120 amperes. Los fusibles construídos 
para fundirse con 150 amperes de corrien- 
te de arco de chispa de pico también 
pueden fundirse con el esfuerzo de 
irrupción, que es de larga duración y de 
amplitud ligeramente inferior. Como re- 
sultado de ello, la solución del problema 
de la protección de triacs mediante 
fusibles es relativamente confiable. Una 
solución consiste en usar un triac de 40 
amperes (existente en la serie RCA- 
2N5443), que tiene una capacidad de 
sobrecorriente transitoria de un ciclo de 


300 amperes, para controlar esta carga de - 


10 amperes. Aquí también la confiabili- 
dad del sistema aumentaría y los costos 
de mantenimientos disminuirían. 


Circuito de 
precalentamiento de filamento 


La Fig. 416, ilustra un circuito de pre- 
calentamiento de filamento que puede 
usarse para reducir la corriente de irrup- 
ción inicial de una lámpara incandescente. 
En este circuito, cuando el transistor Q, 
está apagado, el triac T, de interfaz 
analógica está también apagado. El resis- 
tor Ra, que puede ser un resistor fijo de 
aproximadamente 98 kilohms, es coloca- 
do de manera que el triac T, es disparado 
durante una pequeña fracción del ciclo de 
tensión. Este disparo es realizado por los 
circuitos comunes de compuerta de cons- 
tante de tiempo doble del triac T,. El 
disparo de fase de baja conducción de la 
lámpara mantiene caliente al filamento de 
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Figura 416. Circulto de precalentamiento de 
filamento. 


tungsteno pero no lo suficiente como 
para irradiar luz visible. Cuando el transis- 
tor Q, se enciende, el triac T, es gatillado 
y el resistor R¿ queda en cortocircuito, 
encendiéndose la carga de lámpara. 

Las formas de onda asociada aparecen 
en la Fig. 417. En una lámpara de 200 
watts, Fig. 416, el primer pico de 
corriente que pasa por la lámpara es de 
7,5 amperes cuando se utiliza el circuito 
de calentamiento y de 23 amperes con 
corriente de irrupción' de filamento frío. 


Atenuadores de luz de lámparas - 


La intensidad lumínica de una lámpara 
incandescente depende del valor absoluto 
de la tensión aplicada al filamento. Por lo 
tanto, las variaciones de la teiwsión de la 
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lámpara hacen variar el brillo de ésta. 
Cuando se emplean tensiones de fuente 
de CA, es posible utilizar un triac en serie 
con una lámpara incandescente para va- 
rier su tensión variando el ángulo de 
conducción; es decir, la porción de cada 
semiciclo de la tensión de línea de CA 
durante la cual el triac conduce para 
suministrar potencia a los filamentos. La 
conmutación de un triac por control de 
fase es muy eficaz y es una técnica de 
control muy difundida para los atenuado- 
res de luz de lámparas. 

En los sistemas de potencia de 400 Hz 
(o de mayores frecuencias), la constante 
de tiempo térmica asociada al filamento 
de la lámpara permite variar la intensidad 
de una lámpara incandescente (sin parpa- 
deo perceptible) mediante controles pro- 
porcionales de ciclo integral a triac para 
variar la potencia promedio aplicada a la 
iámpara. Este tipo de control es conve- 
niente en sistemas de alta potencia de 


FILTRO 
RF 





120 VCA 
o 
240 VCA 
60 Hz 


LAMPARA 


RED DE CONSTANTE DE TIEMPO 


TENSION DE DEL CIRCUITO DE DISPARO 


ENTRADA 
DE CA e, A, R, 
120 Y 0,1 uF 100 K 1K 
60 Hz 200 Y Y W Y W 
240 Y 0,05 AF 200 K 7,5 K 
50/60 Hz 400 Vv Y W 2W 
Figura 41M, Circulto atenuador de luz de lám 
tempo 


AC A A — e o 


311 


400 Hz para reducir las componentes de 
IRF y las sobrecorrientes de irrupción. 

Control de fase con constante de 
tiempo única — La Fig. 418 muestra el 
diagrama de un circuito de control de 
fase con constante de tiempo única. 
Este circuito, descripto en la sección 
“Técnicas de Disparo”, representa el ti- 
po más económico de atenuador. Sin 
embargo, proporciona un elevado nivel 
inicial de iluminación y exhibe histéresis 
cuando el potenciómetro de control está 
colocado para obtener niveles de luz 
bajos. 

Brillo inicial: El control del atenuador 
enciende la lámpara incandescente con un 
brillo inicial apreciable debido a la si: 
guiente razón: la primera descarga instan- 
tánea de C, reduce la tensión existente a 
través de él en cierta magnitud AV. Esta 
reducción de tensión es causada por la 
descarga instantánea de C, a través del 
dispositivo de disparo y el circuito de 
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compuerta del triac. Esta descarga produ- 
ce el disparo en posiciones de fase 
anteriores en los semiciclos siguientes y, 
debido a que el capacitor se carga desde 
una potencia inferior de polaridad opues- 
ta, se origina el efecto de “encendido 
rápido” que produce niveles bastante 
altos de iluminación inicial. La rotación 
continuada del eje del potenciómetro 
aumenta la tensión a través de la carga 
hasta que se alcanzan los puntos de 
tensión de carga máxima y de iluminación 
máxima, 

La rotación del eje del potenciómetro 
en sentido inverso aumenta el valor de 
resistencia de Ry y hace que la posición 
de fase del disparo del triac se atrase cada 
vez más respecto del punto de cruce de la 
tensión de línea. Este disparo retardado 
reduce la tensión de carga efectiva gra- 
dualmente hasta que se llega a un punto 
en el cual un pequeño incremento de la 
resistencia adicional hace cesar la conduc- 
ción del triac. En este punto, se extrae 
toda tensión de la carga y la lámpara se 
apaga. El valor de resistencia, Rro, 
requerido para apagar completamente al 
triac es mayor que el valo: Ric requerido 
para que el triac conduzca inicialmente. 
Por lo tanto, Rro > Ric para una 
configuración de circuito con constante 
de tiempo única. Esta diferencia de las 
posiciones del potenciómetro para el 
encendido y el apagado se conoce común- 
mente como histéresis. Hay que hacer 
notar que la histéresis y el “encendido 
rápido” son características del circuito de 
constante de tiempo única, 

Efecto de histéresis: La Fig. 419 
ilustra la interacción existente entre la red 
de RC y el diac para producir el efecto de 
histéresis. La tensión del capacitor y la 
tensión de la línea de CA aparecen en 
líneas llenas. Al disminuir la resistencia 
del circuito desde su valor máximo, la 
tensión del capacitor alcanza un valor que 
dispara al díiac. Este punto está señalado 
con la letra A en la forma de onda de 
tensión del capacitor, Cuando el diac se 
dispara, el capacitor se descarga y dispara 
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Figura 419. Formas de onda que muestran !a 
interaccion de la red de controi y el diodo 
de disparo, 


al triac en un ángulo de conducción 
inicial 0 ,. Durante la formación del pulso 
de disparo de compuerta, la tensión del 
capacitor cas bruscamente. La carga del 
capacitor es menor que cuando el diac no 
conduce. Como resultado de las diferen- 
tes condiciones de tensión del capacitor, 
la tensión de ruptura del diac se alcanza 
antes en el semiciclo siguiente. Este punto 
está señalado con la letra B en la forma de 
onda de tensivn del capacitor. El ángulo 
de conducción 0, correspondiente al 
punto B es mayor que 0,. Todos los 
ángulos de conducción siguientes son 
iguales a 0, en valor absoluto. Cuando 
aumenta la resistencia del circuito al 
variarse el potenciómetro, el triac sigue 
disparado pero a un ángulo de conduc- 
ción menor. Finalmente, la resistencia en 
serie con la capacitancia llega a ser tan 
grande que la tensión del capacitor no 
alcanza la tensión de ruptura del diac. El 
circuito se - apaga entonces y no se 
enciende hasta que su resistencia no se 
vuelva a reducir para permitir el disparo 
del diac El efecto de histéresis hace que 
la carga de tensión aparezca mucho 
mayor de lo que sería de esperar normal- 
mente cuando se encendió el circuito. 
Curvas características del dispositivo 
de disparo: Otros factores importantes 
que influyen en el comportamiento son 
las curvas características del dispositivo 
de disparo usado en una determinada 
configuración del circuito. En la cs 378 
se representaron las curvas tensión=co» 
rriente de un dispositivo de disparo, 
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incluyéndose varios parámetros importan- 
tes del dispositivo, entre ellos: Vp, IBL y 
la curva de resistencia negativa Ry. Los 
dispositivos que tienen valores elevados 
de Vp y resistencia negativa producen 
histéresis grande y valores altos de ViL. 
El valor de Vp es fundamental para 
determinar el valor de Vir, mientras que 
el valor de la resistencia negativa Ry es el 
principal factor para determinar la histé- 
resis. 


Control de fase con constante de 
tiempo doble: El efecto de histéresis 
puede reducirse substancialmente median- 
te el uso de un control de atenuador de 
luz de lámpara con constante de tiempo 
doble. En las Figs. 420 y 421 aparecen las 
dos formas básicas del circuito de cons- 
tante de tiempo doble. 


Estos dos circuitos producen menos 
iistéresis y menor tensión de carga inicial 
Vin que el circuito de constante de 
tiempo única, porque el capacitor C, es 
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recargado por el capacitor C, después de 
cada pulso de disparo. 


Esta recarga aparece en la Fig. 422. La 
recarga desde C, aumenta la tensión en 
C, hasta un valor ligeramente inferior a la 
tensión de ruptura del dispositivo de dis- 
paro. Esta acción produce tensiones de re- 
ferencia positivas y negativas relativamen- 
te constantes con las cuales el capacitor 
Cz se carga luego hasta la siguiente ten- 
sión de ruptura del dispositivo de disparo. 
Esta tensión reduce el retroceso de fase 
transitorio del disparo durante unos po- 
cos semiciclos iniciales, permitiendo que 
la carga de lámpara se energice inicialmen- 
te con tensión efectiva baja, la cual pro- 
duce bajos niveles de iluminación. Luego 
es necesario hacer girar ligeramente el po- 
tenciómetro para que el triac deje de 
conducir y la lámpara se apague completa- 
mente. En esta forma, el efecto de histére- 
sis se reduce considerablemente. Una ca- 
racterística fundamental del circuito de la 
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FILTRO IRF 


LAMPARA 


Figura 421. 


Circuitos de Potencia RCA 





Circuito atenuador de luz de lámpara de constante de tiempo doble en el cual circula 


una pequeña cantidad de corriente de triac an el potenciómetro está en la posición de máxima 
resistencia. 


Fig. 422 es que los valores de las compo- 
nentes se eligen de manera tal que el triac 
conduzca una cantidad escasa de corrien- 
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Figura 422. Forma de onda de tensión a través 

del capacitor de disparo C, en los circuitos de 

constante de tiempo A de las Figs. 420 
y : 


te cuando R, está en la posición de 
máxima resistencia. Esta corriente impide 
que el triac deje de conducir completa- 
histéresis y el 


mente, evitando así la 
encendido rápido. 






VenT=120 V 
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Efecto del resistor de compuerta en 
serie: En el circuito de atenuador de luz 
de lámpara, Fig. 423, un resistor R; está 
conectado en serie con el dispositivo de 
disparo para limitar el valor de la corrien- 
te de descarga del capacitor C7 y reducir 
así la caída de tensión instantánea a 
través de C,. Esta técnica redunda en otra 
reducción de la histéresis y del encendido 
rápido. 

Destello en el apagado: Las caracterís- 
ticas de funcionamiento de los atenuado- 
res de luz que son influidas por la 
configuración del circuito incluyen: la 
histéresis, la tensión a través de la carga 
en el encendido inicial ViL, la tensión 
máxima que puede desarrollarse a través 
de carga VL(máx) y un fenómeno llama- 
do “destello en el apagado”. Todas estas 
características ya fueron consideradas 
anteriormente, salvo el destello en el 
apagado. Este fenómeno se produce en 
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Figura 423, Circulto de constante de tiempo doble con resistor de compuerta en serlo, 
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los circuitos con constante de tiempo 
doble cuando se varía el potenciómetro 
para apagar al triac. Este efecto también 
puede producirse cuando se reduce el 
valor absoluto de la tensión de línea 
aplicada al circuito cuando ei potenció- 
metro está colocado en la resistencia 
máxima o cerca de ella. Una tensión de 
línea menor causa un desplazamiento de 
la fase de la tensión de disparo de 
compuerta hasta un punto en que se 
produce la condición de destello. La 
causa fundamental de esta condición es 
un desplazamiento de fase en la tensión 
de disparo más allá del punto de cruce del 
cero de la tensión de línea en la primera 
porción del semiciclo siguiente, como se 
ve en la Fig. 424. La tensión efectiva de la 
carga sufre una variación transitoria que 
dura unos pocos ciclos y ocasiona la 
aparición de una tensión apreciable a 
través de la carga durante la condición 
transitoria. Esta tensión transitoria hace 
que el filamento de la lámpara se ilumine 
intensamente durante algunos milisegun- 
dos, lo cual se manifiesta como un deste- 
llo brillante cuando se reduce gradual- 
mente la iluminación de la lámpara. 
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El circuito de constante de tiempo 
doble es capaz de producir un desplaza- 
miento de fase de la tensión de disparo 
superior a los 90 grados. Si se eligen los 
componentes del circuito para que pro- 
duzcan este resultado y, simultánea- 
mente, mantengan el valor de la tensión 
existente a través del capacitor de disparo 
por encima de la tensión de ruptura del 
dispositivo de disparo, entonces se produ- 
ce un destello en el apagado. Sin embar- 
go, si los componentes del circuito se 
seleccionan para limitar la amplitud máxi- 
ma de la tensión de disparo en la 
condición de retardo de fase de 90 grados 
por debajo de este valor crítico, no se 
produce este fenómeno. Es menester 
destacar que existe una solución de 
compromiso entre el fenómeno de deste- 
llo en el apagado y los fenómenos de 
histéresis y Vr; es decir, la eliminación 
del destello en el apagado produce una 
histéresis levemente mayor y valores más 
grandes de Vir. 


Circuito de atenuador con interruptor 
de tensión cero — La Fig. 425 muestra un 
circuito de atenuador de luz de lámpara 
en el cual el uso de un interruptor de 
tensión cero en circuito integrado RCA- 
CA3059, junto con un triac de 400 Hz, 
produce una IRF mínima. (El circuito 
integrado CA3059 se describe en la 
sección “Técnicas de Disparo”.) 


La atenuación de luz de lámparas €s 
una aplicación simple de los triacs que 
demuestra una ventaja de la potencia de 
400 Hz respecto de la de 60 Hz. La Fig. 
426 ilustra un medio de controlar la 
potencia que alimenta la lámpara median- 
te la técnica de conmutación de tensión 
cero. El uso de potencia de 400 Hz 
permite la eliminación de ciclos comple- 
tos o semiciclos dentro de un período 
(generalmente 17,5 milisegundos) que no 
produce parpadeo perceptible. De esta 
manera es posible obtener 14 niveles 
diferentes de intensidad de las lámparas. 
En el circuito de la Fig. 426, se fija una 
rampa sincronizada por línea con el 
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Figura 425. Diagrama del c rcuito de un atenuador de 'uz de lámpara de 400 Hz conmutado por 


tensión 


período deseado y se la aplica al terminal 
N? 9 del amplificador diferencial incluído 
en el circuito integrado CA3059, El otro 
lado del amplificador diferencial (termi- 
nal N* 13) usa un nivel de referencia 
variable fijado por el potenciómetro R,. 
Una variación de la posición del potenció- 
metro cambia la intensidad de la lámpara. 


TENSION 





cero. 


En aplicaciones con 400 Hz, puede ser 
necesario ensanchar y desplazar el pulso 
de salida del CA3059 (que generalmente 
tiene 12 microsegundos de ancho y está 
centrado en el cruce de tensión cero) para 
asegurar que se disponga de suficiente 
corriente de enganche. El resistor Rs 
(terminal N* 12 a común) y el capacitor 
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Figura 426. Formas de onda del atenuador de luz de lámpara de 400 Hz conmutado por 
tensión cero. 
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Cy (terminal N* 5 4 común) se usan para 
efectuar este ujusto, 


Controles de encendido y apagado 
de lámparas accionados por fotocélula 


Las fotocélulas pueden utilizarse junto 
con los circuitos atenuadores de luz para 
construir controles accionados por la luz. 
Estos controles pueden proyectarse de 
manera tal que la lámpara se encienda o 
apague cuando el nivel de luz del ambien- 
te pase de oscuro a claro, o viceversa. En 
las Figs. 427 y 428 se muestran dos 
circuitos de control con fotocélula. 


El circuito de la Fig. 427 hace que la 
carga de la lámpara se encienda gradual- 


mente a medida que la luz que incide en 
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la fotocélula aumenta su intensidad, Al 
aumentar la intensidad de la luz del 
ambiente, la resistencia de la fotocélula 
disminuye hasta producir una tensión 
efectiva superior a través de la carga. 


El circuito de la Fig. 428 hace que la 
carga de lámpara se apague cuando 
aumenta el nivel de luz del ambiente. Este: 
comportamiento es causado por una 
disminución en la resistencia de la fotocé- 
ula al aumentar la intensidad de luz. La 
resistencia decreciente de la fotocélula 
reduce la tensión existente a través del 
capacitor C, hasta valores inferiores a los 
de la tensión de ruptura del dispositivo de 
disparo y evita que se dispare el triac. Los 
circuitos de este tipo son útiles como 
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Figura 427. Control de luz de iámpara de encendido-apagado accionado por fotocélula que ener- 


giza la carga 
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controles de iluminación exteriores por- 


que se los puede diseñar para que $e 


enciendan al anochecer y se apaguen al 
amanecer automáticamente. 


Controles para semáforos de tránsito 


Los tríacs son ideales para usar en el 
control de los semáforos de tránsito. 
Estos dispositivos pueden admitir la eleva- 
da potencia eléctrica requerida por: las 
lámparas incandescentes de los semáforos 
y se los puede gatillar mediante señales de 
baja potencia provenientes de sincroniza- 
dores electrónicos o computadoras de 
control, : 

En las Fig. 429, 430, 431 y 432 se 
muestran los diagramas esquemáticos y 
las formas de onda de la tensión y 
corriente de funcionamiento correspon- 
aientes a dos circuitos que se pueden 
utilizar como controles de semáforos. 
Estos circuitos tienen las ventajas de una 
masa común entre la lógica y los circuitos 
de potencia, lámparas conectadas a masa 
y aislación entre la lógica de CC y los 
circuitos de potencia, lo que es posible 
gracias al uso de los triacs de lógica de 
interfaz. 

En el circuito de conmutación de 
lógica positiva, Fig. 429, el triac de lógica 
T, se usa como interfaz entre la lógica de 
bajo nivel y el triac de carga T,. Con el 
triac T, gatillado, el capacitor C, se carga 
a través del resistor R, hasta la tensión de 
ruptura del diac, punto en el cuai el triac 
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Circuitos de Potencia RCA 


T> y la carga se disparan. Como lo indica 
la Fig. 430(d), existe una potencia de 


. compuerta continua que excita al triac T, 


siempre que el triac T, está encendido y 
así la luz permanece encendida. 
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Figura 430. Formas de onda para la interrup- 
ción de lógica positiva. 


En la Fig. 431 aparece una variante de 
este circuito con lógica opuesta (nega- 
tiva). En este circuito, cuando se dispara 
el triac T,, el triac T, y la lámpara se 
apagan. Cuando T, está apagado, el 
capacitor C, puede cargarse a través de 
los resistores R, y R, hasta la ruptura del 
diac, el que descarga el capacitor C, en la 
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Figura 432. POT de onda de la interrupción 

de lógica negativa. 
compuerta del triac T,z y energiza la 
carga. En este circuito se disipa poca 
potencia de compuerta porque el triac T, 
se pone en cortocircuito a través de su 
circuito de compuerta cuando está encen- 
dido, 

Estos dos circuitos aparecen con exci- 
tación continua de compuerta en el triac 
T¡. La potencia de la lógica podría 
conservarse utilizando excitación por pul- 
sos, sin variación del funcionamiento de 
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la etapa de potencia; sin embargo, los 
circuitos de lógica serían más complejos, 


Destellador para control 
de tránsito 


Los tiristores también pueden utilizar- 
se ventajosamente en los sistemas de 
semáforos de destellos. En estas aplicacio- 
nes, generalmente se encienden y apagan 
dos luces de advertencia. En la Fig. 433 se 
muestra un circuito de tiristores que 
realiza esta función de destellador. Como 
se puede apreciar, un multivibrador con 
rectificadores controlados de silicio 
(RCS) funciona como sincronizador y 
excitador de disparo del destellador. La 
excitación al triac de control es por CC y 
se alterna entre T, y T, según la 
secuencia fijada por el multivibrador. En 
la Fig. 434 aparece una forma de onda 
con los valores componentes. La sincroni- 
zación se puede modificar seleccionando 
valores diferentes para cualquiera de los 
siguientes componentes: R¿,R,,Ry3, Ra, 
Cy y Cz. Las características importantes 
de este circuito son la fuente de alimenta- 
ción simple y sólida y el uso de RCS 
como: dispositivos de sincronización y 
memoria para disparar los triacs. 
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Figura 434, Destellador a tiristoros. 
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Figura 434. Sincronización del destellador a 
tiristores, 


CONTROLES DE MOTORES 


Los tiristores han sido ampliamente 
aceptados en aplicaciones de control de 
potericia en sistemas industriales en los 
que los requerimientos de alto rendimien- 
to justifican los costos de la aplicación. 
Los controles pueden diseñarse para pro- 
porcionar buen comportamiento, máximo 
rendimiento y alta confiabilidad en con- 
juntos compactos y desmontables. 


Controles de velocidad para 
motores universales 


Muchos motores de potencia fraccio- 
naria son del tipo “universal” en serie, 
llamados así por su aptitud para funcio- 
nar directamente con fuentes de CA o 
CC. La Fig. 435 representa un esquema 
de este tipo de motor alimentado por CA. 
En realidad, el motor universal es una 
forma especial de motor en serie con 
armadura e inducido laminados. A causa 
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Figura 435. Diagrama esquemático de un mo- 
tor universal en serie. 
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de q la mayoría de las aplicaciones 
domésticas actuales requieren energía de 
50 Ó6 60 Hz, los motores universales son 
proyectados comúnmente para que ten- 
gan su funcionamiento óptimo a esta 
frecuencia. La mayoría de los motores 
universales funcionan más rápidamente a 
una dada tensión de CC que a la misma 
tensión de CA de 50/60 Hz para la cual 
fueron diseñados. 


El bobinado de campo de un motor 
universal está en serie con la armadura y 
el circuito externo, como se ve en la Fig. 
435. La corriente que atraviesa el bobina- 
do de campo produce un campo magné- 
tico que corta los conductores de la 
armadura, La acción de este campo sobre 
el conductor de la corriente de armadura 
somete a cada conductor individual a un 
empuje lateral que hace girar a la armadu- 
ra. 


La cupla desarrollada por un motor 
universal es resultado directo del valor del 
flujo del campo magnético y de la 
corriente de armadura. La cupla de 
arranque de un motor universal es alta 
porque la corriente de armadura en el 
arranque es alta. En forma similar, en las 
condiciones de “parada”, la corriente de 
armadura es alta y produce una cupla 
elevada. La cupla de parada de un motor 
en serie puede ser hasta 10 veces superior 
a la cupla nominal continua. 

Una cupla de arranque alta, velocidad 
regulable y tamaño reducido son las 
ventajas evidentes que posee un motor 
universal respecto a un motor monofásico 
de inducción de régimen comparable. La 
velocidad se regula variando la tensión 
aplicada a través del motor. En la Fig, 
436 se muestran las curvas de comporta- 
miento típicas de un motor universal. 
Una de las maneras más simples y eficaces 
de variar la tensión aplicada y, por 
consiguiente, la velocidad de un motor 
universal, consiste en controlar el ángulo 
de conducción de un tiristor (RCS o 
triac) colocado en serie con la carga. En la 
Fig. 437 aparecen curvas típicas de la 
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Figura 436. Curvas de funcionamiento típicas 
e un motor universal. 


variación de la velocidad del motor con el 
ángulo de conducción del tiristor para 
tensión aplicada de media onda y onda 
completa. 
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Figura 437. Curvas de funcionamiento típicas 
de un motor obli con control de ángulo de 
ase. 


La Fig. 438 ilustra el circuito funda- 
mental de un control por RCS de 
acoplamiento directo con realimentación 
de tensión que resulta muy efectivo para 
controlar la velocidad de los motores 
universales. Este circuito utiliza la fuerza 
contraelectromotriz (fcem) inducida en la 
armadura rotativa debido al magnetismo 
remanente que existe en el motor en el 
semiciclo en que el RCS está bloqueado. 

Esta fcem es una función de la 
velocidad y, por consiguiente, se la puede 
usar para indicar las variaciones de veloci- 


381 


¡FUENTE DE 
CA 





TENSION DE 
ALIMENTACION 


TENSION DEL MOTOR 





POLARIZACION 
DE COMPUERTA 


Figura 438. Circuito de control de motor de 
media onda a RCS con regulación. 


dad al variar la carga mecánica, El circuito 
de disparo de compuerta es una red de 
resistencias compuesta de R¡, y Ro). 
Durante el semicicio positivo de la ten- 
sión de fuente, se desarrolla una fracción 
de la tensión en el punto medio del 
potenciómetro y se la compara con la 
fcem desarrollada en la armadura rotativa 
del motor. Cuando la polarización desa- 
rrollada en la compuerta del RCS desde el 
potenciómetro supera la fcem del motor, 
el RCS se dispara. Entonces se aplica 
potencia de CA «al motor durante la parte 
restante del semiciclo positivo. El control 
de la velocidad'.se obtiene regulando el 
potenciómetro R;. Si el RCS se dispara al 
comienzo del ciclo, el motor funciona a 
alta velocidad porque se aplica al motor . 
prácticamente toda la tensión nominal de 
línea. Si el RCS se dispara en las 
postrimerías del ciclo, el valor promedio 
de la tensión aplicada al motor es 
reducido, produciéndose una reducción 
correspondiente en la velocidad del mo- 
tor. En el semiciclo negativo, el RCS 
bloquea la tensión que se dirige al motor. 
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La tensión aplicada a la compuerta del 
RCS es una onda sinusoidal porque se 
deriva de la tensión de línea sinusoidal. El 
ángulo de conducción mínimo se produce 
en el pico de la onda sinusoidal y se 
restringe a 90 grados. Los ángulos de 
conducción aumentan cuando la polariza- 
ción de compuerta aplicada al RCS se 
incrementa para permitir el disparo con 
valores de tensión para los cuales el 
retardo de fase con respecto a la tensión 
de línea es menor. 

Cuando el motor trabaja en vacío y a 
baja velocidad, puede producirse el fun- 
cionamiento con “ciclos intermitentes”, 
haciéndose irregular la velocidad del mo- 
tor. Al no inducirse fcem en la armadura 
cuando el motor está parado, el RCS se 
dispara con polarizaciones bajas. El motor 
se acelera luego hasta un punto en el cual 
la fcem inducida en la armadura rotativa 
supera Ja polarización de disparo de 
compuerta del RCS e impide el disparo 
del mismo, El RCS no puede volver a 
dispararse hasta que la velocidad del 
motor se reduzca (a causa del rozamiento 
y de las pérdidas por ventilación) hasta un 
valor para el cual la tensión inducida en la 
armadura sea menor que la polarización 
de compuerta. En este momento, el RCS 
se dispara nuevamente. Como la desacele- 
ración del motor se produce en cierto 
número de ciclos, no se aplica tensión al 
motor (de allí el término “ciclos intermi.- 
tentes”). 

Cuando se aplica carga al motor, su 
velocidad .decrece y reduce así la fcem 
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inducida en la armadura. Con una fcem 
reducida, el RCS se dispara al comienzo 
del ciclo y proporciona una mayor cupla 
del motor a la carga. La Fig. 438 muestra 
también las variaciones del ángulo. de 
conducción al variar la fcem. La fcem 
aparece con tensión constante en los 
bornes del motor cuando el RCS está 
bloqueado. A causa de” que la fcem es 
esencialmente una característica del mo- 
tor, se requieren posiciones diferentes del 
potenciómetro para lograr funcionamien- 
tos semejantes en motores diferentes. Los 
valores delos componentes del circuito 
de la Fig. 438, para usar con diversos RCS 
de RCA, están enumerados en la Tabla 
XXVI. 

La Fig. 439 muestra una variante del 
circuito de la Fig. 388. La diferencia 
básica entre los dos circuitos es que el 
circuito de la Fig. 439 proporciona 
realimentación para variar las condiciones 
de carga con el fin de reducir al mínimo 
las variaciones de la velocidad del motor. 
La realimentación es proporcionada por 
R,, que está en serie con el motor. A 
través de este resistor se desarrolla una 
tensión proporcional a la corriente de 
pico que pasa por el motor. Esta tensión 
se almacena en el capacitor C,, a través 
del diodo CR), y tiene una polaridad que 
hace que la red de resistencia R¿ y R, 
cambie de acuerdo con la carga del 
motor. Al aumentar esta carga, la veloci- 
dad tiende a disminuir, lo cual hace 
circular más corriente a través de la 
armadura y el inductor del motor. Cuan- 
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Tabla XXVI — Componentes para el circuito de la Figura 438 


Tensión de 
alimentación Corriente 








de CA de CA F, CR,, CR, R; R, ROS, 
120V lA 3AG, 1.54, Acción rápida RCA-44004 2,7K, 4W 1K, 2W RCA-2N3528 
120V 3A 3AB, 3A RCA-44004 5,6K, 2W 1K, 2W RCA-2N3228 
120V TA 3AB, 7A RCA-44004 5,6K, 2W 500, 2W RCA-2N3669 
120V 254 3AB, 25A RCA-44004 2,7K, 4W 500, 2W RCA-2N3897 
240V lA 3AG, 1.54, Acción rápida RCA-44005 10K, 5W IK, 2W RCA-2N3 9 
2401 3A 3AB, 3A RCA-44005 10K, 5W IK,.2W RCA 

240V JA 3AB,7A RCA-44005 5,6K, 7,5W — 500,2W RCA 

240V 254 3AB, 25A CA-44005 — 5,6K, 7,5W 500, 2W RCA: 
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Figura 439. Circuito de control de motor de media onda a RCS con disparo regenerativo mediante 
dos transistores y con regulación. 


do aumenta la corriente que fluye a través 
de R,, la tensión almacenada en el 
capacitor C¿ aumenta en sentido positivo. 
Este aumento de la tensión del capacitor 
“hace que los transistores conduzcan al 
principio del ciclo para disparar al RCS y 
que proporcionen una mayor porción del 
- ciclo de potencia al motor. Al disminuir 
la carga, la corriente del motor disminuye 
y lo mismo ocurre con la tensión almace- 
nada en el capacitor C,. Los transistores 
y el RCS conducen luego en la parte 
posterior del ciclo, y la reducción resul- 
tante en la potencia promedio suministra- 
da al motor produce una cupla reducida a 


la carga menor. Como la corriente del 
motor es una función de éste, el resistor 
Ry tiene que adaptarse al régimen del 
motor, para proporcionar realimentación 
óptima qa compensar la carga. El 
rosistor Ry puede variar entre 0,1 ohm, 


para motores universales grandes, y 
1,0 ohm para motores menores. Los valo- 
res de los componentes del circuito de la 
Fig. 439, para usar con diverses RCS de 
RCA, aparecen en la Tabla XXVII. 


Control de onda completa — Esta 
sección analiza la aplicación de los tiristo- 
res (RCS y triacs) para proporcionar 
control de onda completa al motor. La 
Fig. 440 ilustra tres controles de onda 
completa a tiristor. — 

La velocidad de los motores universa- 
les y de inducción puede controlarse 
utilizando circuitos de control de poten- 
cia de onda completa a tiristor. En .los 
motores de ventiladores, que tienen una 
curva velocidad-cupla particularmente 
empinada, es posible emplear circuitos de 
control de fase sencillos para obtener 
velocidades de funcionamiento adecuada- 
mente estables. Otros motores de induc- 
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Tabla XXVI| — Componentes para el circuito de la Figura 439 


Tensión de 
alimentación Corriente 
de CA de CA F, 
120Y 1A 3AG, 1.54, Acción rápida 
120V 3A JAB, 3A 
120V 7A 3AB, 7A 
120Y  25A 3AB, 25A : 
240V lA 3AG, 1.54, Acción rápida 
240V 3A 3AB, 3A 
240V 7A 3AB, 7A 
240VY 254 3AB, 7A 





$ 


DE DISPARO 


(a) 


ción pueden requerir circuitos de reali- 


mentación más complejos para lograr y 
mantener una velocidad variable. Para el 
funcionamiento a baja velocidad es nece- 
sario proveer enfriamiento y cojinetes 
adecuados. — 


Las Fig. 418, 420 y 421 muestra 


circuitos de onda completa a tiristores ' 


adecuados para los controles de velocidad 


CR, Ry ROS, 
RCA-44004 75K, YeW RCA-2N 3528 
RCA-44004 K, YoW RCA-2N3228 
RCA-44004 75K, YaW RCA-2N3669 
RCA-44004 75K, YaW RCA-2N3897 
RCA-44005 150K, YaW RCA-2N3529 
RCA-44005 150K, Y2W RCA-2N3525 
RCA-44005 150K, YaW RCA-2N3670 
RCA-44005 150K, YoW RCA-2N3998 








y 


CIRCUIT 


EN To 


ROS 





ru) FUENTE DE 
CA, 


» 





El circuito de onda completa a RCS 
proyectado para aplicaciones que requie- 
ren realimentación para compensar las 
variaciones de carga ha sido representado 
en la Fig. 441. El funcionamiento es 
similar al de los -circuitos analizados 
previamente, salvo que este circuito tiene 
conducción de onda completa con con- 
trol proporcional. La Tabla XXVIH da 
una lista de componentes para vtilizar en 








de motores. este circuito con diversos ROS. 


Tabla XXVII! — Componentes para el circuito de la Figura 441 4 
Psic Corriente CR,,CR,, ' 

de CA de CA F, CR), CRa R; ACI, 

120V 1A 3AG, 1.54, Acción rápida RCA-44003 50K, AW RCA-2N3528 

1204 3A  3AB,3A RCA-40110 50K, YaW RCA-2N3228 

1204 7A  3AB 7A RCA-40110 50K, Y2W RCA-2N3669 

240V lA 3AG, 1.54, Acción rápida RCA-44004 100K, YaW RCA-2N3529 

240Y — 3A  3AB, RCA-40112 100K, YaW DEAONSBIO 

2401 lA 3AB, 7A ROA-40112 100K, YaW ROA-2N367 
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Figura 441. Circuito de conritro| de motores de onda completa a RCS con regulación, 


Controles de inversión para 
motores de inducción 
Los triacs están teniendo cada vez 
mayor aplicación en los circuitos de 
inversión de motores. Los sistemas de 
inversión que utilizan relés electromecáni- 
cos adolecen de la formación de arco en 
los contactos, lo que origina una vida útil 
corta y un mantenimiento costoso. La 


Fig. 442 muestra un circuito de inversión 
de motores controlado por triac que 
emplea un motor de fase partida de 
funcionamiento por capacitor. Cuando el 
triac N? 1 está en el estado NO y el triac 
N* 2 en estado SI, la dirección del motor 
es controlada por el triac N* 2, Cuando 
este triac pasa al estado NO y el triac 
N* 1 se enciende, la rotación del motor se 


invierto, Debe tenerse cuidado. con este 


tipo de circuito porque si el triac N%1 se 
enciende mientras ol trino N”2 ostá 
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Figura 442. Circuito Inversor de motores con 
dos triacs. 


encendido, se producirá una corriente de 
lazo resultante de la descarga del capack 
tor y los, triacs podrán dañarse, Una 
ROGUE resistencia colocada en el camino 
de la corriente de lazo del capacitor limita 
el valor a niveles tolerables y permite un 
funcionamiento confiable, 


As 
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Figura 443. Diagrama de bloques de un ri e estado sólido para abertura y cierre de puertas 
e garajes. - 


El uso «de triacs en los circuitos de 
inversión de motores aparece en los 
sistemas electrónicos para abertura y 
cierre de puertas de garajes, sistemas que 
emplean el principio de la inversión del 
motor. El sistema contiene un trasmisor, 
un receptor y un operador para controlar 
a distancia la abertura y cierre de la 
puerta. El diagrama de bloques de la Fig. 
443 muestra las funciones requeridas para 
un sistema de estado sólido completo. 


Cuando la puerta del garaje está 
cerrada, la excitación de compuerta para 
el triac “Abajo” es anulada como resulta- 
do del cierre del límite inferior y la 
excitación de compuerta al triac “Arriba” 
está inactiva a causa del estado de 
conduccción del multivibrador biestable 
(“flip-flop”). Un gatillado momentáneo 
del trasmisor hace que el receptor active 
el multivibrador monoestable de retardo 
de tiempo, el cual varía el estado del 
multivibrador biestable, suministrándose 
así excitación continua de compuerta al 
triac “Arriba”. La puerta se sigue movien- 
do en dirección “Arriba” hasta que el 


interruptor de cierre de límite superior 


anula la excitación de compuerta al triac 
“Arriba”. Un segundo gatillado del tras- | 
misor proporciona al triac “Abajo” exci- 
tación de compuerta y produce un movi- 
miento hacia abajo hasta que el triac 
“Abajo” es desactivado por el cierre de 
límite inferior. El tiempo durante el cual 
el multivibrador monoestable de retardo 
de tiempo está activo debe contrarrestar 
el gatillado normal del trasmisor para 
eliminar un disparo erróneo. La Fig. 444 
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Figura 444, Diagrama de slnoronización del 
sistema Inversor, 
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representa un diagrama de sincronización 
que indica el momento en que el multivi- 
brador monoestable de retardo de tiempo 
debe estar activo para contrarrestar el 
gatillado del trasmisor y la Fig. 445 
muestra el diagrama de un circuito que 
realiza la lógica requerida para la direc- 
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ción del motor. Una característica impor- 
tante de este sistema es que, durante el 
movimiento de la puerta, el gatillado del 
trasmisor proporciona órdenes al motor, 
independientemente de los cierres de las 
límites superior e inferior. Es posible 
incorporar al sistema muy económica- 
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Figura 445, Control de puertas de garajes. 
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mente algunas mejoras adicionales, tales 
como: -obstrucciones por obstáculos, con- 
trol manual O apagado de lámparas 
superiores del garaje con retardo de 
tiempo. ' 


REGULADOR DE TENSION DE CA 


Los tiristores se' usan en un circuito 
regulador básico de tensión de CA que 
impide que la tensión de CC o eficaz de 
CA fluctúe más del +3 por ciento, a pesar 
de la existencia de grandes variaciones en 
la tensión de línea de entrada. La tensión 
de carga también puede mantenerse den- 
tro del 13 por ciento de un valor deseado 
a pesar de las variaciones de la impedancia 
de carga mediante el uso de una técnica 
de realimentación «de tensión. El regula- 
dor de tensión puede usarse en máquinas 
fotocopiadoras, atenuadores de luz, fuen- 
tes de alimentación de CC y controla- 
dores de motores (para mantener una 
velocidad fija cón condiciones de carga 
fija). 


Funcionamiento del circuito 


La configuración básica del regulador 
de CA aparece en la Fig. 446. Para mayor 
sencillez, sólo se ha representado la 
configuración de un RCS de media onda; 
sin embargo, la explicación del funciona- 
miento del circuito puede ampliarse fácil- 
mente para incluir un regulador de onda 
completa con triac. 

El diac RCA-40583 usado como dispo- 
sitivo de disparo en la Fig. 446 tiene alta 
impedancia y baja corriente de fuga hasta 
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que la tensión aplicada llega a la tensión 
de ruptura Vño, que es aproXimadamen- 
te 35 volts. Por encima de esta tensión, el 
dispositivo exhibe resistencia negativa, de 
manera que la tensión decrece a medida 
que la corriente aumenta. 

El capacitor C, de la Fig. 446 se carga 
desde una fuente de tensión constante 
establecida por el diodo zéner Z,. Por lo 
tanto, el capacitor se carga a velocidad 
exponencial, independientemente de las 
fluctuaciones en la tensión de línea. Se 
entrega un pulso de disparo al RCS 
2N3228 cuando la tensión que hay a 
través del capacitor C, es igual a la 
tensión de disparo del diac, más la caída 
de tensión instantánea desarrollada a 
través del resistor R¿ durante el semiciclo 
positivo de la tensión de línea. Cuando el 
diac se enciende, el RCS se enciende 
durante el resto del ciclo positivo de la 
tensión de la fuente. El control del ángulo 
de conducción del RCS regula la tensión 
eficaz a la carga. 


La regulación se logra de la siguiente 
manera: Cuando la tensión de línea 
aumenta, la tensión que hay a través de 
Ry aumenta pero la velocidad de carga de 
C, permanece constante; en consecuen- 
cia, la tensión en C, debe alcanzar un 
valor superior al requerido cuando no hay 
aumento de la tensión de línea porque el 


diac puede dispararse. El efecto final es 


que el pulso que dispara al RCS se retarda 
y la tensión eficaz de la carga se reduce. 
En forma similar, al reducirse la tensión 





Figura 446, Regulador de CA básico, 
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de línea, el RCS se enciende al comienzo 
del ciclo y aumenta la tensión efectiva 
existente a través de la carga. - 

La Fig. 447 muestra las formas de 
onda de tensión del regulador de CA con 
tensiones de línea alta y baja. La tensión 
E, que carga al capacitor C, es igual a la 
tensión Zéner y permanece constante 
hasta: el instante en que el RUS se 
enciende. La tensión Vc1 del capacitor 
aumenta exponencialmente porque la ten- 
sión de carga E, es constante, La tensión 
en el resistor R¿ concuerda con las 
variaciones sinusoidales de la tensión de 
línea de 60 Hz. En cualquier ángulo de 
fase dado, la tensión en Ry aumenta si la 
tensión de línea aumenta y disminuye si 
la tensión de línea disminuye. ' 

Tanto el diac como el RCS se disparan 
cuando la tensión del capacitor, Vc1, es 
igual a la tensión de ruptura del diac más 
el valor instantáneo de tensión desarrolla- 
do a través de Ry durante el semiciclo 
positivo de la tensión de línea. Esta 
tensión del capacitor está representada 
por los puntos A y B, para las condiciones 


TENSION DE CARGA E, 


TENSION —=> 
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de tensión de línea baja y alta, respectiva- 
mente. Las tensiones instantáneas a través 
del resistor R¿, poco antes de que se 
dispare el RCS, están representadas por 
los puntos C y D para tensiones de línea 
baja y alta, respectivamente. La diferencia 
de tensión entre los puntos A y C y entre 
los puntos B y D es igual a la tensión de 
ruptura del diac. ' 

La Fig. 447 muestra que el tiempo de 
conducción del RCS decrece a medida 
que aumenta la tensión de línea y 
aumenta cuando la tensión de línea 
disminuye. Mediante una selección co- 
rrecta de los valores de los resistores Ry y 
Ra del divisor de tensión es posible evitar 
que la tensión de carga varíe más del 3 
por ciento con fluctuaciones de la tensión 
de línea de más del 30 por ciento 
aproximadamente. 

Hay que señalar que durante las 
mediciones de la tensión de carga, debe 
prestarse especial atención a los instru- 
mentos de medición. Muchos circuitos 
producen una tensión no sinusoidal a 
través de la carga; el valor eficaz de esta 
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Figura 447, Formas de onda de tensión correspondientes al regulador de GA de la Fig, 446, 
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tensión puede medirse sólamente con un 


voltímetro adecuado, como puede ser del 
tipo a termocupla. No obstante, puede 
suceder que en ciertas aplicaciones la baja 
impedancia del medidor a termocupla 
cargue al circuito que se está midiendo. 
En estos casos, se requiere un medidor de 


valores eficaces con impedancia de carga 
alta. ' 


Regulación de calefactores 


La Fig. 448 ilustra una técnica de 
regulación básica para aplicaciones en las 
cuales se desea mantener una tensión 
constante a través de una carga, como 
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regulación. En la Fig./ 448, se aplica 
prácticamente toda la tensión a la carga 
durante un semiciclo por medio del 
rectificador de silicio 44003 Da; el otro 
semiciclo es controlado por fase mediante 
el RCS 2N3228 para proporcionar regula- 
ción. 

El circuito de la Fig. 448 es un 
regulador de lazo abierto que posee un 
alto grado de seguridad; es decir, un 
componente en circuito abierto o en 
cortocircuito no produce una tensión de 
carga excesiva. La regulación de tensión 
controlada por fase se obtiene con un 


CALEFACTOR 







* ENEL REGULADOR DE LAZO CERRADO, R¿ ES REEMPLAZADO 
POR UNA FOTOCELULA Y UN POTENCIOMETRO 
EN SERIE CON UNA LAMPARA INCANDESCENTE DE 6, SE 
CONECTA EN PARALELO CON LOS TERMINALES DEL CALEFACTOR. 
NOTA: TODOS LOS VALORES DE Los RESISTORES ESTAN DADOS EN CcHMSs. 


Figura 448.- Circuito con regulador para mantener una terisión constante a través de una carga. 


puede ser ei calefactor de una válvula de 
recepción, el filamento de una lámpara 
incandescente o, posiblemente, un cale- 
factor de ambientes. Debe señalarse que 
esta configuración es en realidad un 
regulador de media onda: Sin embargo, el 
circuito de la Fig. 448 difiere del de la 
Fig. 446 en que se bloquea un semiciclo 
de la carga y el otro semiciclo es 
controlado por fase para proporcionar 


interruptor unilateral de silicio(*) y un 
circuito de control de la siguiente mane- 
ra: el capacitor Cz se carga desde una 
fuente de tensión que se mantiene cons- 
tante por medio del diodo zéner Z, ; los 





* Un interruptor unilateral de silicio es un 
circuito integrado monolítico planar de silicio 
cuyas características eléctricas de tiristor son 
a Mies á yd un bos e ideal ce 
cuatro capas, mo mo vonmuta 
A B volta aproximadamente, 
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rectificadores de silicio D,, Dz y Ds 
compensan la variación de la tensión 
zéner con la temperatura. La tensión a 
través de C, aumenta hasta que se excede 
la suma de la tensión de ruptura de Q;, y 
la tensión instantánea a través de Rs. En 
este punto se acopla un pulso positivo a la 
compuerta del RCS por medio del trasfor- 
mador de pulsos T,. El RCS se enciende 
entonces para el resto del ciclo positivo 
de la tensión de línea. El control del 
ángulo de conducción del RCS varía la 
tensión eficaz para el calefactor. , 

Cuando la tensión de línea aumenta, la 
tensión a través del resistor Rs también 
aumenta; pero en razón de que el 
capacitor C, se carga a lo largo de la 
misma curva exponencial, la tensión a 
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través de C, debe alcanzar un valor 
mayor antes de que se encienda el RCS, 

El efecto final es un retardo en el 
pulso de disparo y una tensión eficaz 
reducida a través del calefactor. En forma 
similar, al reducirse la tensión de línea, el 
RCS se enciende al comienzo del ciclo y 
aumenta la tensión efectiva a través del 
calefactor. Regulando correctamente el 
potenciómetro Ry, junto con el potenció- 
metro R,, es posible obtener una excelen- 
te compensación de la tensión del calefac- 
tor a través de diferentes tensiones de 
línea. La Fig. 449 muestra las formas de 
onda asociadas al circuito del regulador 
de calefactor. 

La curva A de la Fig. 450 muestra la 
tensión del calefactor en función de la 
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Figura 440, Formas de onda de tensión correspondientes al circuito de la Fig. 44b, 
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Figura 450. Tensión de calefactor en función de la tensión de línea de los reguladores de lazo 
ablerto y cerrado. 


tensión de línea para el circuito de 
regulador de lazo abierto de la Fig. 448. 
La curva B de la Fig. 450 muestra una 
curva similar para el regulador de lazo 
cerrado que utiliza un módulo con foto- 
célula de lámpara. La lámpara, conectada 
en serie con un resistor limitador, está 
conectada a través de los terminales del 
calefactor y la fotocélula reemplaza al 
- potenciómetro R¿. La lámpara detecta la 
tensión eficaz verdadera controlada por 
fase. Las variaciones en el brillo de la 
lámpara, producidas por las variaciones en 
la tensión del calefactor, varían la resis- 
tencia de la fotocélula en proporción 
inversa a la tensión de la lámpara. El resto 


del circuito funciona como se describió . 


anteriormente, con excepción que la 
regulación se obtiene no sólo a través del 
control del valor absoluto instantáneo de 
la tensión, sino también a través de la 
detección de la tensión eficaz verdadera a 
través del calefactor. Esta característica 
identifica al circuito como regulador de 
tensión de CA con control de realimenta- 
ción de lazo cerrado. El regulador de lazo 
cerrado produce menos error, es más 
resistente a los efectos de desplazamiento 
de los componentes y es más fácil de 
regular que el regulador de lazo abierto. 

La lámpara usada en el regulador de 
lazo cerrado es para úna tensión de 6 


volts, pero el resistor en serie limita la 
tensión a 2 volts aproximadamente, lo 
que permite suponer una vida muy larga 
para la lámpara. Otra ventaja dela baja 
tensión es que la intensidad de la luz varía 
linealmente con la tensión de la lámpara, 
de manera que un pequeño incremento de 
la tensión aumenta considerablemente el 
brillo; cerca de la tensión nominal la 
intensidad no varía linealmente y la 
variación del brillo no es evidente. Si la 
lámpara funcionara a su tensión nominal 
se produciría una pérdida de sensibilidad. 

El regulador de lazo abierto puede 
regular 6 volts, con variaciones de +3 por 
ciento, para un rango de temperaturas de 
10 a 40"C y oscilaciones de la tensión de 
entrada de +10 por ciento. El regulador 
de lazo cerrado puede regular 6 volts, con 
variaciones de +2 por ciento, para un 
rango de temperaturas de O a 60%C y 
oscilaciones de la tensión de entrada de 
+10 por ciento. 


Fuente de alimentación de CC con 
tensión de línea regulada 


En la Fig. 451 se ha representado una 
fuente de alimentación de CC simple pero 
estable que utiliza tiristores para regular 
la tensión de línea. La sección de la 
fuente de alimentación se compone del 
conocido puente de onda completa con 




















Controles de CA con Tiristores 






- 393 










RCA 
Q; 0 40429 |p, 
INTERRUPTOR w2(y 0% ¿ok 
BILATERAL / 
DE SILICIO K de 1/2W 
1/2W 6 MT 
C5 
0,015 4F 
200 V Ca 
0,224 F 
200 Y 
R7 
1,5 K 
1/2 


NOTA: TODOS LOS VALORES DE LOS RESISTORES ESTAN DADOS EN OHMS 


Figura 451. Fuente de alimentación de CC regulada por tensión. 


filtro de RC. Se emplea un trasformador 
de tensión de línea para reducir la tensión 
de alimentación desde 120 volts eficaces a 
12,5 volts eficaces aproximadamente. Si 
se desea una tensión de salida superior a 
los 10 volts, es necesario emplear un 
trasformador con una baja relación de 
espiras entre primario y secundario. 

El núcleo del regulador de la Fig. 451 
lo constituye el triac controlado por fase 
ubicado en el primario del trasformador 
de línea. Como la carga presentada al 


6,2 


TENSGON DE CARGA (Ec) —V 


triac es algo inductiva, se usa una red de 
RC para asegurar una conmutación ade: 
cuada; Lr y Cr tienen la función de 
suprimir la interferencia de RF, El circuito 
compensa automáticamente las varia: 
ciones que se producen en la tensión de 
línea. La Fig. 452 muestra una curva de la 
tensión de línea en función de la tensión 
de carga, Ecce, para una carga constante 
de 10 ohms. La Fig. 453 ilustra las formas 
de onda de tensión asociadas al circuito 
de la Fig. 451. 
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Figura 452, Tensión de cerga en función de la tensión de líne 
resistencia de carga es constante a 100 
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Figura 453. Formas de onda de tensión correspondientes al Circuito de la Fig. 451. 


Si se desea compensación de línea, 
temperatura y «carga en la fuente de CC 
regulada de la Fig. 452, se puede obtener 
un control del tipo de lazo cerrado 
usando una fotocélula en lugar del poten- 


ciómetro Rr y conectando una lámpara a 
través de los terminales de salida de la 
fuente de manera tal que la luz de la 
lámpara incida en la superficie de la 
fotocélula. 
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Circuitos Estabilizadores para 
Lámparas de Arco de Mercurio 


Recientes mejoras en las capacidades 
de admisión de tensión y corriente de los 
transistores de potencia han permitido el 
diseño de estabilizadores de estado sólido 
para reguladores de conmutación que 
ofrecen importantes ventajas respecto de 
los dispositivos estabilizadores convencio- 
nales para sistemas de iluminación de arco 
de mercurio a alta presión. Además de los 
beneficios usuales de los circuitos transis- 
torizados —peso y dimensiones reduci- 
das— los estabilizadores de estado sólido 
. proporcionan una regulación de potencia 
inigualada para las fluctuaciones de la 
tensión de línea, como así también una 
versatilidad excepcional. El circuito esta- 
bilizador básico de estado sólido incluye 
un dispositivo interno atenuador de luz 
que permite usar un sólo diseño con 
lámparas cuyas potencias pueden variar 
del 50 al 150 por ciento respecto del 
régimen de potencia especificado para el 
diseño del estabilizador. Además, los 
circuitos estabilizadores transistorizados 
eliminan el molesto efecto estroboscópico 
asociado a los dispositivos estabilizadores 
convencionales, lo que permite usar a las 
lámparas de arco de mercurio, que son 
durables y eficientes, en estudios y otros 
ambientes en los que la iluminación es de 
fundamental importancia. 


MERITOS RELATIVOS 
DE DIFERENTES SISTEMAS 
DE ILUMINACION 


La Tabla XXIX compara las caracterís- 
ticas y suministra un breve análisis de 


costos de los sistemas de iluminación 
incandescente, fluorescente, de arco de 
mercurio, Lucalox(*) y de sodio. El costo 
global de cada sistema se determina 
mediante tres factores principales: 1) po- 
tencia consumida durante el funciona- 
miento, 2) reemplazo y mantenimiento y 
3) instalación inicial. El costo de la 
instalación inicial es casi insignificante si 
se lo compara con los demás costos. En 
general, los costos de consumo de poten- 
cia son aproximadamente siete veces 
superiores a los costos de la instalación 
inicial. Los costos de reemplazo y mante- 
nimiento representan, actualmente, dos o 
tres yeces los costos de la instalación. 
inicial, pero están aumentando a ritmo 
muy rápido. Debido al mayor rendimien- 
to y a las menores necesidades de 
mantenimiento de las lámparas de descar- 
ga de gas (arco), los sistemas de ilumina- 
ción que utilizan estos tipos de lámparas 
han desplazado a los que emplean lámpa- 
ras incandescentes (filamento de tungste- 
no) en la mayoría de las instalaciones 
industriales y camineras. 


Los sistemas de iluminación fluores- 
centes son actualmente los más populares 
entre los diferentes sistemas de descarga 
de gas. Sin embargo, en vista del rápido 
aumento de los costos de mantenimiento, 
la larga vida (aproximadamente 20.000 
horas) de las lámparas de arco de mercu- 
rio están haciendo cada vez más atractivo 


* Marca registrada de la General Electric 
Company, 
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este sistema. El uso de sistemas de 
iluminación de mercurio está aumentando 


a un ritmo que excede con creces al de los 


sistemas fluorescentes, y ahora las lámpa- 
ras de arco de mercurio se usan en 
numerosas aplicaciones en las cuales antes 
se empleaban lámparas fluorescentes, así 
como tambiérñ en numerosas aplicaciones 
domésticas. Además, se prevé una mayor 
expansión de la aplicación de las lámparas 
de arco de mercurio gracias a la aparición 
de nuevos fósforos que mejorarán aun 
más las características lumínicas de estos 
dispositivos. 

Otro factor importante en la selección 
de un sistema de iluminación con descar- 
ga de gas es saber si la lámpara va a 
funcionar con una fuente de energía de 
CA o CC. Ni las lámparas fluorescentes ni 
las del sistema Lucalox se adaptan perfec- 
tamente bien para trabajar con CC. 
Cuando se hacen funcionar lámparas 
fluorescentes con tensiones de CC, la 
corriente continua obliga a los átomos de 
mercurio a dirigirse a un extremo del 
tubo, con el consiguiente oscurecimiento 
en el otro extremo. Además, el rendi- 
miento de la lámpara con CC puede ser de 
sólo el 70 por ciento comparado con el 
funcionamiento con CA de alta frecuen- 
cia, mientras que la vida de las lámparas 
que trabajan con CC se reduce en un 20 
por ciento. El tubo de arco Lucalox no 
puede soportar la diferencia de tempera- 
tura existente entre los electrodos, lo cual 
es característico del funcionamiento con 
CC. Esta diferencia de temperatura se 
debe a que el electrodo positivo es 
calentado en forma desproporcionada por 
el bombardeo electrónico. 

Las lámparas de mercurio de alta 
presión proporcionan el mismo rendi- 
miento, tanto en CC como en CA. Para el 
funcionamiento con CC, la lámpara de 
arco de mercurio ofrece la ventaja de no 
producir efecto estroboscópico. Sin em- 
bargo, en razón de que los electrones 
bombardean sólo un electrodo del tubo 
durante el funcionamiento con CC, se 
produce una ligera disminución en la vida 


at 
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del tubo a causa del recalentamiento de 
este electrodo. Esta- condición puede ' 
atenuarse mediante un rediseño de los 
electrodos. 


CARACTERISTICAS DE LAS 
LAMPARAS DE ARCO DE MERCURIO 


La Fig. 454 muestra la construcción 
básica de una lámpara de arco de mercu- 
rio. El tubo de arco está hecho de cuarzo 
para soportar las grandes variaciones y los 
gradientes pronunciados de la tempera- 
tura a la que está sometido. Este tubo de 
cuarzo contiene cierta cantidad de argón 
además del mercurio, el cual se evapora e 
ioniza para obtenerse la iluminación por 
arco. El argón. sirve para facilitar el 
encendido y también prolonga la vida de 
los electrodos de la lámpara al retardar el 
bombardeo electrónico y la evaporación 
de los electrodos. -' 











e. 


E BASE CON 
CODIGO DE FECHA 


ALAMBRE DE SOPORTE Y 
DE LOS TERMINALES 


_- RESISTOR 
ps DE ENCENDIDO 
(=15K) 


ELECTRODO 
DE ENCENDIDO 


ELECTRODOS 
DE FUNCIONAMIENTO 
DE TUNGSTENO 


TUBO DE 
ARCO DE CUARZO 


REVESTIMIENTO 
INTERIOR 
DE FOSFORO 


“S AMPOLLA 
EXTERIOR 


Figura 454. Corte de una lámpara de arco de 
mercurio. 


Una lámpara de arco de mercurio es 
esencialmente una impedancia variable 
que es excitada con una línea de CA a 
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través de un estabilizador inductivo. La 
Fig. 455 representa las curvas característi- 
cas de tensión y corriente de la lámpara 
de mercurio durante el calentamiento. El 
argón del tubo se ioniza cuando la tensión 
"existente a través de los electrodos de la 
lámpara se eleva a 200 volts (punto 1 en 
la Fig. 455) y la tensión decrece entonces 
rápidamente a 18 volts (punto 2 de la 
misma figura). El retardo de la corriente 
con respecto a la tensión de la lámpara, 
Fig. 455(b), se debe al inductor estabiliza- 
dor conectado en serie con los electrodos 
de la lámpara. El calentamiento de la 
lámpara de mercurio se completa en 
aproximadamente 3 minutos. Durante es- 
te período, el mercurio se vaporiza y se 
alcanza un punto de funcionamiento es- 
table (punto 3 de la Fig. 455). El estabi- 
lizador inductivo se calcula de manera tal 
que la pendiente de la variación de 
tensión entre los puntos 2 y 3 produzca 
un tiempo de calentamiento reducido. Si 
la lámpara se apaga, el mercurio no puede 
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volver a ionizarse hasta después de haber 
transcurrido unos 5 minutos, es decir, 
hasta que la presión y temperatura del 
tubo hayan disminuido suficientemente. 


METODOS CONVENCIONALES 
DE ESTABILIZACION 


Para que la lámpara de mercurio pueda 
funcionar con tensión de línea de 120 
volts, es necesario utilizar un estabilizador 
con trasformador elevador para desarro- 
llar el elevado potencial de encendido 
(200 volts) y las pendientes de corriente- 
tensión requeridas [Fig. 455(b)]. Sin em- 
bargo, este estabilizador con trasformador 
debe tener una gran inductancia de dis- 
persión para admitir las diferentes carac- 
terísticas de la lámpara. Para que la 
lámpara de mercurio funcione con ten- 
sión de CA de 220 volts o más, se debe 
proporcionar estabilización mediante un 
reactor en serie simple. La Fig. 456 
muestra las dos disposiciones de estabili- 
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Figura 455. Curvas de calentamiento de una lámpara típica 
(a) corriente y tensión en función del tiempo; (b) corrion 


(135 volts) de arco de mercurio: 
to en función de la tensión. 
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zación. Como se ve en los diagramas del 
circuito, es necesario usar un capacitor de 
corrección del factor de potencia (gene- 
ralmente del tipo de aceite) con cada 
circuito estabilizador. El rendimiento de 


estos circuitos oscila entre el 75 y el 95 ' 


por ciento. 





CORRECCION DEL 
FACTOR 
DE POTENCIA 


120 
V CA 








(a) 


CORRECCION DEL 


240 FACTOR 
V CA DE POTENCIA A 


(b) 


Figura 456. Limitadores convencionales para 
las lámparas de arco de mercurio de 120 y 240 
volts de CA. 


Una desventaja importante de los reac- 
tores de estabilización convencionales es 
la deficiente regulación de las fluctua- 
ciones de la tensión de línea. La regula- 
ción de potencia puede mejorarse, como 
se ve en la Fig. 457(a) mediante el uso de 
un reactor estabilizador del tipo de satu- 
ración (corriente constante). Sin embar- 
go, cuando se emplea este tipo de estabili- 
zación, el rendimiento del circuito se 
reduce y se requiere un período de 
calentamiento de la lámpara más largo. 
Las formas de ondas de tensión y corrien- 
te de los estabilizadores convencionales 
aparecen en la Fig. 457(b). 


CIRCUITOS ESTABILIZADORES 
DE ESTADO SOLIDO 


El diagrama de bloques de la Fig. 458 
muestra los requerimientos básicos de un 
circuito estabilizador electrónico para 
lámparas de mercurio, Este tipo de estabi- 
lizador puedo 


il 


funcionar con tensión de” 
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TIPICO LIMITADOR 
DE ALTA 
REACTANCIA 


109 == 


LIMITADOR 
DE REGULACION 
(CORRIENTE CONSTANTE) 


| 


100 120 140 
PORCENTAJE DE TENSION PRIMARIA: 
NOMINAL 


(a) 





PORCENTAJE DEL REGIMEN DE 
POTENCIA DE LA LAMPARA 
es) 

O 


TENSION O CORRIENTE 





TIEMPO-SEGUNDOS 


(b) 


Figura 457. Curvas de los limitadores conven- 

cionales para lámparas de arco de mercurio: 

(a) curvas de regulación; (b) tensión y corriente 
en función del tiempo. 


CA o CC; lógicamente, para las tensiones 
de alimentación de CC el puente rectifica- 
dor no es necesario. Las tensiones de 
entrada de CA son primeramente rectifi- 
cadas y la tensión de CC resultante es 
luego convertida al nivel requerido para 
aplicarla a la lámpara de mercurio me- 
diante algún tipo de inversor o converti- 
dor (interruptor de estado sólido y circui- 
to de control asociado). 

La conversión eficiente de una tensión 
de un nivel a otro requiere el uso de un 
componente inductivo. Si se quiere que el 
tamaño del circuito estabilizador electró- 
nico sea pequeño, la frecuencia del inte- 
rruptor de estado sólido debe ser lo sufi- 
cientemente alta como para que el induc- 
tor del convertidor sea mucho más reduci- 
do que el reactor estabilizador conven- 
cional de 50/60 HBz.' Sin embargo, un 
inductor pequeño no puede mantener el 
arco en una lámpara de mercurio ya que 
la tensión de la Dama oscila a través del 
cero, Si no se incluyera otro elemento de 
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Figura 458. Diagrama de bloques de un sistema limitador electrónico para las lámparas de 
arco de mercurio, 


almacenamiento en el circuito estabiliza- 
dor electrónico, el arco se extinguiría; por 
lo tanto hay que dejar enfriar a la lámpara 
lo suficiente antes de que se pueda 
producir otro arco. Por ello, el estabiliza- 
dor electrónico incluye un capacitor co- 
mo elemento adicional para almacenar 
energía cuando el circuito funciona con 
una fuente de tensión de CA. 

La Fig. 459 muestra tres posibles cir- 
cuitos estabilizadores electrónicos: un 
convertidor con inductores saturables, un 
inversor en contrafase y un regulador de 
conmutación. La Tabla XXX resume las 
características de cada uno de ellos. Las 
consideraciones importantes que se deben 
tener en cuenta para seleccionar un circui- 
to son: capacidad de regulación de poten- 
cia, rendimiento del funcionamiento, ta- 
maño reducido y requerimientos del ele- 
mento conmutador de estado sólido. 








El inversor con inductor saturable tie- 
ne la ventaja de una salida de CC comple- 
tamente independiente de la tensión de 
entrada; no obstante, su rendimiento de 
funcionamiento es bajo en comparación 
con los otros tipos de circuitos estabiliza- 
dores. El inversor en contrafase tiene la 
desventaja de proporcionar una salida de 
CA con deficiente regulación. Además, 
este circuito requiere tres componentes 
magnéticos que aumentan considerable- 
mente el tamaño del estabilizador. El 
regulador de conmutación es el más efi- 
ciente y proporciona la mejor regulación 
de potencia de los tres tipos de circuitos 
estabilizadores electrónicos. Este circuito 
también impone los requerimientos me- 
nos severos en el elemento de conmuta- 
ción de potencia de estado sólido. Estos 
factores hacen que el regulador de con- 
mutación sea el circuito estabilizador 


Tabla XXX — Características de diferentes circuitos 


estabilizadores electrónicos 


Transistor de conmut. 
N? de 


Salida Rendi- 
Vent — CCo  Observa- Regula- miento disposi-  Vce lc (pico) 
Circurto sal CA ciones ción aprox. tivos 
inductor Indepen- CC Circuito Excelente 70% 1 Vent+  l4X)lsa: 
saturable diente complejo sal j 
(protección 
de carga 
abierta) 
Contrafase Indepen- CA  3elemen- Limitada 80% 2 2Vent  (4X)lsai 
diente tos magné- 
ticos EN 
Regulador Vent > CC Circuito Excelente 90% 1 Vent (2X)sa1 
de conmu-  Vsa; simple 
tación* 





* KE raqulador de conmutación ofrece el máximo rendimiento y los requerimientos menos 
estrictos para el transistor de conmutación, 
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Figura 459. Tres circuitos básicos que pueden usarse en sistemas tlimitadores electrónicos: 
(a) convertidor con inductor de resonancia; (b) inversor en contrafase; (c) regulador de conmutación, 


electrónico más económico. Otra ventaja 
es que requiere un sólo componente 
magnético; por lo tanto, se pueden aplicar 
fácilmente las técnicas de construcción de 
los circuitos integrados para lograr los 
tamaños reducidos deseados para los ele- 
mentos estabilizadores. Una desventaja 
del estabilizador con regulador de conmu- 
tación es que la tensión de salida es 


| 
. 
A 


siempre menor que la tensión de entrada, 
como se indica en la Tabla XXX, 


Estabilizador con regulador 
de conmutación de 120 volts 


Para funcionar en aplicaciones con 
tensiones de línea de 120 volts, el circuito 
del regulador de conmutación básico tie- 
ne que ser modificado, como se ve en la 
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Fig. 460, de manera tal que el elemento 
conmutador de estado sólido (transistor 
Q,) funcione en el modo de realimenta- 
ción positiva. La entrada de 120 volts de 
CA rectificados aparece en la tensión de 
CC a través de los terminales de Vent del 
circuito. Esta tensión lleva al transistor 
Q, a la saturación. La corriente de 
colector del transistor Q, aumenta lineal- 
mente a través del primario (L,) del 
trasformador T, hasta que la caída de 
tensión en el resistor sensor de corriente 
R, aumenta por encima de un nivel de 
umbral predeterminado. En este punto, el 
transistor Q, se enciende y la corriente de 
colector de este transistor, a su vez, hace 
conducir a Q, para crear un cortocircuito 
virtual entre la base y el emisor del 
transistor Q,. De esta manera, se elimina 
eficazmente la entrada de excitación al 
transistor Q,. La reacción inductiva del 
primario L, del trasformador T, que 
resulta de la disminución en la corriente 
de colector del transistor Q, es enclavada 
por el diodo de conmutación Dy, de 
manera que la corriente disminuye lineal- 
mente a través del bobinado. La realimen- 
tación positiva acoplada desde el secunda- 
rio (L, ) del trasformador T, mantiene al 
transistor de conmutación Q, en el esta- 
do NO hasta que la corriente que pasa por 
el primario del trasformador disminuye a 
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cero, volviéndose a repetir luego el ciclo. 
La Fig. 461 muestra las formas de onda 
de corriente y tensión significativas del 
circuito. Se deduce de estas formas de 
onda que las pérdidas por conmutación se 
producen sólamente durante el apagado. 
Las ecuaciones para los tiempos de 
encendido (tene) y apagado (tapag) y la 
frecuencia de conmutación (f) del circui- 
to estabilizador con regulador de conmu- 
tación pueden derivarse de la siguiente 
relación básica para la tensión desarrolla- 
da a través de un inductor: 
di 
va 0 
Durante el encendido, la tensión del 
inductor del regulador es esencialmente la 
diferencia algebraica entre las tensiones 
de entrada y salida (es decir, Ex = Veni — 
Vsa1). Como estas dos tensiones son 
constantes, su diferencia produce una 
corriente que aumenta linealmente a tra- 
vés del inductor L,. La rapidez de varia- 
ción de la corriente (di/dt) es entonces el 
valor de pico al que aumenta la corriente 
dividido por el período de encendido (es 
decir, di/dt = Ipico/tenc). Para esas dos 
condiciones, la Ec. (358) puede convertir- 
se en la siguiente forma: 


JE 
Vent — Vas = Ly 200 


(358) 


(359) 


DIODO 


DE 
CONMUTACION 
CARGA 


Figura 460. Regulador de conmutación de 120 volts, 
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Figura 461. Formas de onda típicas de tensión y corriente para el regulador de conmutación de 
la Fig. 460. 


Si esta ecuación se resuelve para tenc, se 
obtiene el siguiente resultado: 


L; (pico) 


tene = 
Vent 7 Vsa] 


(360) 


La ecuación para el tiempo de apagado 
puede derivarse de manera similar. Duran- 
te este período, empero, la tensión 
existente a través del inductor L, es 
prácticamente igual a la tensión de salida. 
La corriente disminuye linalmente a tra- 
vés del inductor de manera que la rapidez 
de variación de la corriente es constante 
durante el período de apagado. Cuando se 
imponen estas condiciones a la Ec. (358), 
se deriva la siguiente ecuación para el 
tiempo de apagado: 


TA L; (Ipico) 
E Vsal 


Utilizando las Ecs. (360) y (361), la 
frecuencia de conmutación del estabiliza- 
dor con regulador de conmutación se 
expresa en términos del inductor L;,, de 
la corriente de pico y de las tensiones de 
entrada y salida: 


(361) 


] 
tenc + tapas 


dE Vsal + (Vent 7 Vsa1) 
L; (Ipico ) (Vent) 


a. 
— 





(362) 


La corriente de pico y la tensión de 
salida asociada del circuito con regulador 
de conmutación pueden variarse regulan- 
do el potenciómetro Ry. Sin embargo, 
para cualquier posición dada del poten- 
ciómetro, estas magnitudes son constan- 
tes e independientes de la tensión de 
entrada. Otro factor de interés, que se 
deduce de la Ec. (362), es que una 
variación del nivel potencia (es decir, en 
Vent O Ipico) produce una variación 
inversa en la frecuencia de conmutación. 

La Fig. 462 muestra un circuito 
estabilizador con regulador de conmuta- 
ción de 100 watts calculado para aplica- 


ciones de 120 volts de línea en las cuales : 


la tensión y corriente de salida son 
seleccionadas para reducir el tiempo de 
calentamiento de la lámpara. Este circuito 
tiene una curva de tensión-corriente muy 
similar a la que aparece en la Fig. 455(b) 


aña 
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NOTAS: 


1. ESTE CIRCUITO ESTA PROYECTADO PARA 
FUNCIONAR POR ENCIMA DE LOS 100 VeF 1C 
CON TRANSITORIOS DE 250 V DE PICO 


2. LOS CIRCUITOS DE CONTROL ENCERRADOS 
DENTRO DE LA LINEA DE TRAZOS, PUEDEN 
SER CIRCUITOS IMPRESOS. 


3. EL DIODO D, ESTA CONECTADO TERMICA- 
MENTE AL TRANSISTOR Q,. 
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ELECTRODO 
DE ENCENDIDO 


(100 V) 


LAMPARA DE ARCO DE MERCURIO: TIPO DE 


A 100 Y CON ELECTRODOS DE 


90 
ENCENDIDO SEPARADOS. 


= 120 ESPIRAS DE ALAMBRE N? 22, 


1 ESPIRA CONECTADA CON EL COLECTOR. 
L, =.18 ESPIRAS DE ALAMBRE N* 34, 


= ARNOLO AH 361 (O EQUIV.) CON ENTRE- 
ERRO DE 0.9 mm. (RELACION DE ESPIRAS 6,7:1). 


Figura 462. Circuito limitador con regulador de conmutación de 100 watts y 120 volts de CA. 


para un reactor estabilizador conven- 
cional. 


La entrada de CA de 120 volts es 
rectificada por un rectificador de onda 
completa en puente. La salida de CC del 
rectificador es desarrollada a través del 
capacitor de filtro C,. Debido a que la 
excitación de entrada al circuito emisor- 
base del transistor de conmutación se 
aplica a través de una red de resistencias, 
la tensión de alimentación relativamente 


alta puede producir graves pérdidas de 
-PR a menos que se mantenga en un valor 
muy pequeño a la corriente de excitación. 
Esto se logra mediante dos transistores 
Q y Q3 en disposición Darlington para 
proporcionar la ganancia de corriente 
necesaria para aumentar el valor reducido 
de la corriente de excitación hasta el nivel 
requerido para saturar el transistor de 
conmutación, 

En razón de que el regulador de 
conmutación es un “convertidor reduc: 
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tor”, tiene un filtrado limitado y funcio- 
na con tensiones de línea relativamente 
bajas, es necesario utilizar con el circuito 
estabilizador de 100 watts y 120 volts 
una lámpara de mercurio especial de baja 
tensión (100 volts en lugar del tipo más 
común de 135 volts). El tubo de arco de 
baja tensión contiene algo menos de 
mercurio que el tipo de tensión más alta. 
Es posible obtener elevados potenciales 
de encendido mediante el uso de un 
duplicador de tensión de media onda, 
conectado a un electrodo de encendido 
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+ 
separado (con un resistor limitador de 
corriente). 

Los datos de comportamiento del 
regulador de conmutación de 100 watts 
aparecen en la Fig. 463. Estos datos se 
dan en función de la tensión de entrada 
de CC aplicada al capacitor de filtro C,.. 
El rendimiento total del circuito, inclu- 
yendo el puente rectificador y el capaci- 
tor de filtro, es del 87 por ciento para una 
entrada de CA de 120 volts. La salida se 
puede regular desde 15 hasta 150 watts, 
con una impedancia de carga del circuito 
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p caractorísticas de funcionamiento del circuito limitador con regulador de 
watts Y Pp volts: (a) regulación de tensión, respuesta de frecuencia y 
rendimiento; (b) curvas características de salida. | 
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de 100 ohms. Las excelentes curvas de 
regulación, ilustradas en la Fig. 463, se 
obtienen en parte por la acción del 
resistor Rs, el cual compensa una eleva- 
ción en la tensión de salida con una 
elevación correspondiente en la tensión 
de entrada, 

El circuito estabilizador de 120 volts 
tiene un ángulo de conducción relativa- 
mente pequeño a causa del capacitor de 
filtro (0) necesariamente grande. Las 
sobrecorrientes transitorias asociadas ha- 
cen poco prácticas a las lámparas de más 
de 200 watts. El estabilizador tiene dos 
resistores limitadores de sobrecorrientes 
transitorias de 1ohm, R, y Rjo; el 
resistor Rio limita los transitorios de CA 
de línea y el resistor Ry limita la 
corriente de la lámpara durante la ioni- 
zación. 


Estabilizadores con regulador 
de conmutación de 200 a 300 volts 


En instalaciones lumínicas industriales 
y camineras se puede disponer fácilmente 
de fuentes de CA monofásicas de 240 
volts, monofásicas de 277 volts y trifási- 
cas de 208 volts. Con estas tensiones 
existe una diferencia suficiente entre la 
tensión del tubo y la tensión de entrada 
como para permitir que el elemento de 
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conmutación del transistor sea excitado 
desde un bobinado secundario del induc- 
tor de un filtro pasabajos. En esta forma, 
es posible obtener corrientes de excita- 
ción relativamente altas sin pérdidas ele- 
vadas de potencia. 


La Fig. 464 muestra la configuración 
básica de un regulador de conmutación 
proyectado para funcionar con tensiones 
de alimentación de CA entre 200 y 300 
volts. Las Ecs. (358) a (362) y las formas 
de onda de la Fig. 461, dadas para los 
estabilizadores con regulador de conmuta- 
ción de 120 volts, también son aplicables 
a los estabilizadores de mayor tensión del 
tipo ilustrado en la Fig. 464. Una 
característica distintiva de los circuitos de 
tensión superior es que sólo se requiere el 
transistor de conmutación de alta corrien- 
te Q, para tener una capacidad de tensión 
de ruptura suficiente para soportar todo 
el valor de la tensión de entrada de CC, 
incluyendo los transitorios aplicados a 
través de los terminales Vent. Todos los 
transistores del circuito de control son del 
tipo de baja tensión y baja disipación. El 
estabilizador de tensión superior también 
posee protección interna contra cortocir- 
cuitos. | | 

En el circuito con regulador de conmu- 
tación, Fig. 464, la tensión de CC 

L3 






/' DIODO 
DE CONMUTAC 


Nota: Este circulto requiere sólo un elemento de conmutación 


para alta tensión, 


Figura 464, Regulador de conmutación de 200 a 300 volts de CA. 
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aplicada a los terminales Vent excita un 
transistor de conmutación (Q,) que está 
ligeramente polarizado en sentido directo 
por una corriente reducida (aproximada- 
mente 3 miliamperes) que pasa por un 
resistor del circuito de base (Rg). El 
transistor Q, es llevado inmediatamente a 
la saturación por la realimentación positi- 
va que proviene de su circuito de colector 
y que es suministrada por el bobinado 
secundario L, dei trasformador T,. El 
bobinado secundario L, también suminis- 
tra la potencia de excitación para el 
circuito de control. La corriente de 
colector del transistor de conmutación 
Q, aumenta linealmente a través del 
primario L, del trasformador T, hasta 
que la tensión existente a través del 
resistor sensor de corriente R, dispara al 
circuito de control en derivación con la 
juntura base-emisor del transistor Q;. El 
transistor es entonces mantenido en el 
corte por la tensión de realimentación 
proveniente del secundario L, del trasfor- 
mador hasta que la corriente que pasa por 
el primario L, cae a cero. El retroceso 
inductivo que resulta de la disminución 
de corriente a través de L, es enclavado 
por el diodo de conmutación D, y, por lo 
tanto, es igual a la tensión de salida en 
C2. El bobinado Lz del trasformador T, 
carga entonces al capacitor C3 hasta una 
tensión proporcional a la tensión de 
salida. Durante el ciclo siguiente, el 
circuito de control toma una muestra de 
una combinación de la tensión que hay a 
través del capacitor C3 y la corriente que 
pasa por el resistar R,. En esta forma, se 
obtiene una curva de salida similar a la 
de un estabilizador convencional, Fig. 
455(b). 


Los diagramas esquemáticos y los 
datos de comportamiento de dos circuitos 
estabilizadores prácticos, que han sido 
calculados para usarse con lámparas de 
arco de mercurio de 175 y 400 watts, y 
utilizan el circuito básico de la Fig. 464, 
se han representado en las Fig. 465 y 


466 y on las Figs, 467 y 468, respectiva- 
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mente. Los datos de comportamiento se 
dan en función de la tensión de entrada 
de CC al capacitor de filtro C,. Se 
obtiene una regulación excelente con 
tensiones de entrada de CC desde 200 a 
450 volts. ' 


PROCEDIMIENTOS DE DISEÑO 


El diseño de estabilizadores con regula- 
dor de conmutación de estado sólido para 
lámparas de mercurio incluye tres opera- 
ciones críticas: 1) selección de la lámpara 
de arco de mercurio y la corriente de 
encendido de pico, 2) selección del ele- 
mento reactor y 3) selección del transis- 
tor de conmutación y los demás compo- 
nentes de] circuito. - 


Lámpara de arco de mercurio 
y corriente de encendido de pico 


El tipo de lámpara de mercurio que se 
usará y la corriente de encendido de pico 
que debe suministrar a esta lámpara el 
circuito estabilizador están determinados 
por el valor de la tensión de fuente de 
CA, la cantidad de potencia requerida por 
la lámpara (PL) y el tiempo de calenta- 
miento de la lámpara. Con tensiones de 
línea de 120 volts y lámparas de 200 
watts de potencia, se utilizará la lámpara 
de mercurio especial para baja tensión (90 
a 100 volts). La corriente de encendido 
de pico se determina luego mediante la 
siguiente relación: 


Con tensiones de fuente de CA que 
oscilan entre 200 y 300 volts, se usa la 
lámpara más convencional para 135 volts. 
La corriente de encendido de pico, para 
una determinada potencia de la lámpara 
PL, se determina luego asf: 
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200-300 V 
60 Hz Ra 
78 0,22 
5W TEE A 


NOTAS: 


1. TENSION TRANSITORIA MAXIMA = 450 v, 


2, EL CIRCUITO DE CONTROL ENCERRADO POR 
LINEA DE TRAZOS PUEDE SER IMPRESO. 


3. LOS TRANSISTORES Q3 Y ESTAN 
CONECTADOS TERMICAMENTE., 


4. EL TRANSISTOR Q2 TENDRA UNA 
VCER (SUS) MAYOR QUE 500 V A 200 OHMS, 
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T¡= 2 x ARNOLD AH—108 (O EQUIV.) 
CON ENTREHIERRO DE 1,3 mm. 
17:1.7:1. RELACION DE ESPIRAS DE 7:1. 


L, = 120 ESPIRAS DE ALAMBRE N' 22, 
Lo= 12 ESPIRAS DE ALAMBRE N* 32, 
L3= 7 ESPIRAS DE ALAMBRE N*32. 


Figura 465. Circuito limitador con regulador de conmutación de 175 watts y 200 a 300 volts, 


Elemento reactor 
del regulador de conmutación 


El inductor en serie seleccionado para 
el circuito estabilizador con regulador de 
conmutación debe tener un área transver- 
sal del núcleo máxima y un entrehierro 
mínimo, compatibles con el valor requeri- 
do de inductancia, de manera de obtener 
el tamaño físico mínimo. El circuito de 
la Fig. 469 permite mediciones simples de 
di/dt que Alninán la necesidad de cálcu- 
los repetidos para determinar las induc- 
tancias requeridas. Én este circuito de 


prueba, el inductor está conectado en. 


serio con un transistor de conmutación y 


una tensión de CC. El transistor de 
conmutación se mantiene en el estado SI 
hasta que el inductor se satura. La 
ecuación siguiente se convierte entonces 
en la base para determinar los parámetros 
del inductor: 





(365) 


La densidad de flujo magnético desea: 
da para el inductor es cierta fracción del 
roducido por la corriente de saturación, 
| entrehierro, el número de espiras y el 
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300 350 400 450 


TENSION DE ENTRADA DE CC AL CAPACITOR DE 


FILTRO C¡—VOLTS 


(a) 











v = 300 VC 
cÁRLSA RESISTIVA 


80 100 120 140 


TENSION DE SALIDA—V 


(b) 


Figura 466. Curvas características de funcionamiento del circuito limitador de 175 watts y 200a 


3 volts; (a) regulación de tensión, 


respuesta de frecuencia y 


rendimiento; (b) curvas 


características de salida. 


núcleo se eligen de manera de obtener el 
valor deseado, La relación de espiras entre 
el bobinado del inductor en serie (prima- 
| a y los bobinados secundarios está 
indicada en el esquema del circuito (Fig. 





462, 465 o 467) del tipo de estabilizador 
con regulador de conmutación que se está 
diseñando, 

Si se usa un núcleo de hierro para el 
inductor, las laminaciones tendrán un 
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1. TENSION TRANSITORIA MAXIMA = 450 V, 


2. EL CIRCUITO DE CONTROL ENCERRADO EN 
LINEAS DE TRAZOS PUEDE SER IMPRESO. 


3. LOS TRANSISTORES Q, aQ, TEN- 
DRAN UNA Vecer (sus) MAYOR 
QUE 500 V A 20 OHMS. 

a 

4, LOS TRANSISTORES Q, y Q¿ ESTAN 

CONECTADOS TERMICAMENTE. 
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400W 
LAMPAR.DE 
“ARCO!|DE 
¿MER RIO 


T1¡= ARNOLD AH 223 ( O EQUIV.) CON ENTRE- 
HIERRO DE 3,17 mm 17:1, RELACION DE ESPI- 
RAS 7:1. 

L1= 98 ESPIRAS DE ALAMBRE N* 18, 

L2= 10 ESPIRAS DE ALAMBRE N* 32, 


L¿= 6 ESPIRAS DE ALAMBRE N? 32, 


Figura 467. Circuito limitador con regulador de conmutación de 400 watts y 200 a 300 volts. 


espesor de 0,1 mm (empleando laminacio- 
nes más gruesas se obtiene sólo un 
aumento insignificante del rendimiento). 
Para lograr un funcionamiento estable y 
evitar el recalentamiento del inductor, la 
frecuencia de conmutación del circuito 
estabilizador debe ser inferior a los 5 kHz 
y la densidad del flujo del inductor tiene 
que ser menor que 6 kilogauss. En un 
inductor con núcleo de ferrita, la densi- 
dad del flujo magnético (determinada 
para las peores condiciones) es general- 
mente de 3 kilogauss y la frecuencia está 


limitada sólo por las pérdidas de conmu- 
tación del transistor. ' 


Transistor de conmutación 
y otros componentes del circuito 


Un transistor de conmutación usado 
como elemento de conmutación en un 
estabilizador con regulador de conmuta- 
ción debe tener una capacidad de ruptura 
de tensión entre colector y emisor Vczr 
(sus) lo suficientemente alta como para 
que el dispositivo pueda soportar la 
tensión total de entrada de CC junto con 


II 
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CARGA= 45 OHMS Y 200uF 


300 


350 


TENSION DE ENTRADA DE CC AL CAPACITOR DE 
FILTRO C¡—VOLTS 


400 450 


= 300 V cc 
la pes Mb 


4 CORRIENTE DE PICO DE A 
ES 
I 
E 
2.8 
w 
E 
9 CORRIENTE DE e. a 

4 AO ns 

] 
Ae UBA A, 
O 20 40 60 80 190 ' 120 


TENSION DE SALIDA—V 
(b) 


140 


Figura 468. Curvas "características de funcionamiento del circuito limitador con regulador de 


conmutación de 490 watts y 200 a 300 volts: (a) 


regulación de tensión, respuesta de frecuencia y 


rendimiento; (b) curvas características de salida. 


la tensión de entrada transitoria máxima 


que pueda desarrollarse en el circuito. En 
todos los circuitos estabilizadores descrip- 
tos en este capítulo, el transistor usado 
como elemento de conmutación de alta 
corriente es el tipo 2N5840. Las especifi- 
caciones de este transistor aparecen en la 
Tabla XXXI. 


El circuito de transistores Darlington 
conectado en derivación con la juntura 
emisor-base debe exvitar el transistor de 
conmutación bien dentro de la región de 
saturación para la Ipico particular. ' 

1 Para el diseño del circuito estabiliza- 
dor de 120 volts, 


InB(máx) < 10 mA 


: | » A 
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Tabla XXXI — Especificaciones para el transistor 
Tipo 2N5840 


Condiciones de prueba a 25%C +3C 











el R V V | L ] 
Parímiblro c BE BE CE 8 Unidad Límite 
OHMS V V Á uH Min. Max. 
Veertsus) 0,2 50 V 375 


Vetora  U02 vV 300 

» 0,5 5,0 A 0,005 

Vesta 3,0 0,375 v 1,0 
00 C/w 1,75 
Islote | 40 A 2,5 

Es/o 20 4 500 A 4,0 

bi 3,0 200 0,375 LS 0,5 





NOTAS: 1. lB1 =!lp2 = 0,375 A; (hre = 8) 





2. El transistor tipo 2N5840 es un transistor de conmutación de superposición epitaxi!! 
colocado en una carcaza JEDEC TO—3, 


A A O A A 


2. Para el diseño del circuito estabiliza- 
dor de 200 a 300 volts, 


Ig (máx) < 300 mA 


Aproximadamente el 20 por ciento de 
la excitación de base para el transistor de 
conmutación es desviada por el resistor 
Ro (en las Figs. 462, 465 y 467) para 


lograr un apagado rápido del transistor. 


La potencia disipada por el transistor 
seleccionado para usar como elemento de 
conmutación no excederá el 10 por 
ciento del régimen de potencia (PL) de la 
lámpara de mercurio. La disipación de 
potencia del transistor (Pp) se calcula 
para una lámpara caliente y estabilizada 
(Icmáx = lesr =2 lprom) en la siguiente 
forma: 





OSCILOSCOP IO 





Figura 469. Probador del inductor, 
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Pp = pérdidas por saturación + pérdidas 
por apagado 


t Elias 
AM oi 0 pa iRísat) di + 
tano Htapas Y 


+ fest) VenNT tf os f j 
2 2 


tene (lesT) (Rsat) + VenT tr ] 
(366) 


En la Ec. 366, Risar) es la resistencia de 
saturación del transistor de conmutación 
y tf su tiempo de apagado para las 
condiciones particulares del circuito. (De- 
be señalarse que el tiempo de apagado no 
está directamente relacionado con el 
producto ganancia-ancho de banda fr.) ' 
La resistencia de excitación total de 
base de los circuitos estabilizadores con 
regulador de conmutación puede calcular- 
se en base a las relaciones de corriente y 
tensión para condiciones de corriente de 
pico. ' 
1. En el diseño de 120 volts, la caída 
de tensión a través del total de resistores 
en el circuito de excitación de base es la 
tensión de entrada de CC menos la 
¿tensión (8,2 volts) en el diodo zéner 
1N756. El valor mínimo para la resisten- 
cia del circuito de excitación, RenNT, se 
puede calcular por "lo tanto mediante la 
siguiente ecuación: 


VENT (mín) - 8,2 V _ 
RenT e e 
IB (máx) 


m1 (367) 
IB (máx) 


La Ec, (367) indica que la resistencia del 
circuito de excitación para el diseño del 
estabilizador de 120 volts debe ser supe- 
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rior a 9000 ohms para una lB(máx) 
admisible de 10 miliamperes. - 

2. En el diseño de 200 a 300 volts, la 
resistencia total del circuito de excitación 
se calcula así: 


L 
Vent(mín) $ Vsal(mfn) E --2 V 


pb 1 
Rent a 


IB (máx) 
(368) 


En este caso, la resistencia del circuito de 
excitación tiene que ser superior a 
60 ohms para los 300 miliamperes de 
excitación máxima admisible de los cir- 
cuitos presentados. 

Los valores de los capacitores Cy y Cz 
y de los resistores R2z, R,+ y Rig se 
determinan en base al tipo de circuito que 
se está diseñando y del régimen de 
potencia de la lámpara de mercurio con la 
cual se utiliza este circuito. Cuando el 
régimen de potencia de la lámpara (PL) 
difiere del indicado en los diagramas de 
las Figs. 465 y 467, los valores de C,, Cz, 
1/R,, ¿/Ry y 1/Rio deben aumentarse o 
disminuirse en proporción. directa a la 
variación en el régimen de potencia de la 
lámpara, es decir: 





Ci_C2_R4_R'”_Riw_Pr 
GS” 04 Re Ry: Eo PR 
(369) 


donde el signo prima (') indica los nuevos 
valores del circuito. + 

Los diodos del rectificador puente y el 
diodo de conmutación se seleccionan en 
base a la tensión y corriente máximas del 
circuito estabilizador. 

El valor del resistor Rz se determina 
mediante la pendiente deseada de ten- 
sión-corriente del circuito estabilizador. 


Lámpara (caliente) 
Viámpara (caliente) 


(370) 


VI (pendiente) 
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Un aumento del tiempo de calentamien- 
to, para una disposición dada de lámpara 
y circuito estabilizador, se puede obtener 
mediante un resistor R¿ de mayor valor, 
tanto en el diseño de 120 volts como en 
el de 200-300 volts. Este resistor mayor 
produciría una pendiente tensión-corrien- 
te menor, Fig. 470, y la corriente de 
colector durante el encendido (Ipico ) 
disminuiría. 

El valor de Ry se selecciona para 
proporcionar la mejor regulación de ten- 
sión. 


VENTAJAS DELOS. 
ESTABILIZADORES DE ESTADO 
SOLIDO PARA LAMPARAS . 
DE MERCURIO 


La configuración del circuito y el 
procedimiento de diseño de los estabiliza- 
dores de estado sólido presentan varias 
ventajas notables respecto de los estabili- 
zadores convencionales, 

1. En razón de que los estabilizadores 
de estado sólido están exentos del efecto 
estroboscópico, es posible usar lámparas 
de mercurio de duración y rendimiento 
elevados en estudios y ambientes semejan- 
tes en los que la iluminación es de 
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fundamental importancia. En tales aplica- 
ciones, el bajo costo de la iluminación y 
la ventaja de obtener más luz con menos 
calor son factores decisivos que favorecen 
a las lámparas de arco de mercurio. ' 

2. Los estabilizadores de estado sólido 
proporcionan una regulación de potencia 
excelente frente a las fluctuaciones de la 
tensión de línea. ' 

3. Los nuevos estabilizadores ofrecen 
las ventajas físicas de tener peso y 
dimensiones reducidas en comparación 
con los estabilizadores convencionales. 
Por ejemplo, el peso de un estabilizador 
convencional de 400 watts es aproxima- 
damente 6 kilogramos, mientras que un 
estabilizador equivalente de estado sólido 
pesa sólo 1 kilogramo aproximadamente. 
Se prevé que el peso y el volumen de los 
estabilizadores de estado sólido se reduci- 
rán aun más mediante el empleo de 
circuitos híbridos y frecuencias de funcio- 
namiento ultrasónicas. 

4. Se requiere un control por fotocélu- 
la de estado sólido para conmutar unos 
pocos miliwatts de potencia para accionar 
un estabilizador de estado sólido, mien- 
tras que un estabilizador convencional 
requeriría una potencia del orden de los 


kilowatts. 
80 90 





hn 


O 60 70 


TIEMPO DESPUES DEL APAGADO—SEGUNDOS 


Figura 470. Curvas de calentamiento típicas de una lámpara de arco de mercurio de 100 watts, 





Circuitos Estabilizadores para Lámparas de Mercurio 


5. Los circuitos permiten regular la 
potencia nominal de la lámpara entre el 
70 y el 150 por ciento. Fuera de este 
rango, las características de impedancia 
negativa de la lámpara producen la extin- 
ción del arco. Sin embargo, se puede usar 
un circuito estabilizador básico para lám- 
paras de diferentes regímenes de poten- 
cia. 

6. El estabilizador de estado sólido 
suministra potencia de CC a la lámpara, 
de manera que no aparecen problemas de 
radiación de IRF, 

Al comparar los estabilizadores de 
estado sólido y los convencionales, es 
menester considerar el factor de los 
costos iniciales. En este sentido, el estabi- 
lizador magnético simple tiene una gran 
ventaja. Pero, en general, el costo inicial 
representa sólo el 10 por ciento de los 
costos totales del sistema de iluminación 
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y esta ventaja desaparece cuando se 
considera la iluminación menos eficiente 
que se obtiene. ' 

Desde el punto de vista de la confiabi- 
lidad, un diseño correcto debe producir 
estabilizadores de estado sólido que igua- 
len el comportamiento de los estabiliza- 
¿4ores convencionales. ' | 

En el circuito estabilizador descripto 
en los párrafos precedentes sólo se utiliza- 
ron transistores. Los RCS y los triacs 
también son adecuados para los circuitos 
estabilizadores de los sistemas de ilumina- 
ción de descarga de gas, particularmente 
con niveles de potencia elevados. El gran 
crecimiento futuro de la iluminación de 
arco de mercurio, tanto en casas como en 
oficinas, favorecerá el uso de estabiliza- 
dores transistorizados para niveles de 
tensión y potencia inferiores a 120 volts y 
100 watts. ' 
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Los transistores de potencia se em- 
plean en amplificadores de alta frecuencia 
para aplicaciones militares, industriales y 
domésticas. Pueden trabajar en clase A, B 
o C, con modulación de frecuencia o 
amplitud, en banda lateral única o doble 
y en ambientes que pueden ser desde 
aviones a buques. Los párrafos siguientes 
se refieren a las características de los 
transistores de potencia de RF y las 
técnicas de diseño de los circuitos usadas 
en sus aplicaciones. 


TRANSISTORES DE POTENCIA 
PARA ALTA FRECUENCIA 


El número creciente de transistores de 
potencia de RF de que se dispone 
actualmente ofrece al proyectista de 
circuitos una amplia variedad para selec- 
cionar el tipo que mejor se adapte a una 
aplicación particular. Lia elección se basa 
en factores como: potencia de salida 
máxima, frecuencia de funcionamiento 
máxima, rendimiento de funcionamiento, 
ganancia de potencia, confiabilidad y 
costo por watt de potencia generada. Pór 
lo tanto, la selección final de los transisto- 
res producidos por cualquier fabricante 
depende de la aptitud de estos dispositi- 


vos para funcionar en relación con estos 
factores críticos. Los transistores de sili- 


cio de “superposición” de la RCA ofrecen 
importantes ventajas para aplicaciones de 
potencia de RF, con frecuencias que se 
extienden a la región de las microondas. 


2. 


Parámetros del diseño físico 


Las excepcionales capacidades de po- 
tencia de alta frecuencia que poseen los 
transistores de potencia de superposición 
se originan en la construcción especial del 
emisor. Con niveles de corriente elevados, 
la corriente de emisor de un transistor se 
concentra en el borde emisor-base. En los 
transistores de superposición, el tamaño 
de los emisores se ha reducido considera- 
blemente, habiéndose conectado en pará- - 
lelo un gran número (desde 16 a varios 
centenares) de regiones emisoras. Este. 
método de construcción da por resultado 
relaciones elevadas entre periferia y área, 
lo que permite alta capacidad de admisión 
de corriente, bajas capacitancias y tiem- 
pos de tránsito breves entre emisor y 
colector, cualidades que son necesarias en 
los transistores de potencia de RF, ' 


El transistor de superposición recibe su 
nombre de la metalización del emisor, 
Fig. 471, el cual está ubicado sobre la 
base, y no adyacente a ella como ocurre 
en la estructura interdigitada. Las regio- 
nes reales de base y emisor situadas 
debajo de la plantilla metálica están 
aisladas entre sí por una capa de dióxido 
de silicio. La construcción en superposi- 
ción permite un aumento substancial de 
la periferia total del emisor sin aumentar 
el área física del dispositivo, mejorando 
así su capacidad de frecuencia y potencia. 


Amplificadores de Potencia de RF 


METAL DE BASE 






A ¿ At 1:77 
ies 


Za 
SS 
S BSOS OR 00 RR IN 
ANS ION S 
oo: 
ON 





SES 








METAL DE 
EMISOR 


417 


METAL 
DE BASE 









X EMISORES 






Ta E Y 


GA / 
y MIIIIIAESR Pe 
SS: 


MATERIAL 


SIL.ICIO n* 


 stucion [>] 


SILICIO p* 











SILICIO p o 
ALUMINIO Bend E 
OXIDO TT 


Figura 471. Vista superior y en corte de un transistor de superposición típico. 


Además de las difusiones comunes de 
base y emisor, una región difundida 
adicional situada en la base sirve como 
reja conductora, Esta región p+ ofrece tres 
ventajas: 1) distribuye la corriente de 
base uniformemente a través de todas las 
zonas emisoras separadas, 2) reduce las 
distancias entre el emisor y la base, y 
3) reduce las resistencias de base y de 
contactos entre la metalización de alumi- 
nio y el material de silicio. 


En los transistores RCA de FE/FME . 


para baja potencia y FUE para señales 
débiles, se utiliza una estructura interdigi- 


tada. En esta estructura, Fig. 472, los 


emisores y las bases se construyen como 


un conjunto de peines entrelazados. Los. 


tamaños de las zonas de emisor y base se 
controlan mediante enmascaramiento y 
difusión. El depósito de óxido, formado 
por silicio calentado a alta temperatura, 
enmascara al transistor contra una impu- 
reza tipo n o p. Este óxido se elimina 
mediante las técnicas usuales de ataque 
uímico en las zonas donde se requiere 
fusión, 


. | 


Conceptos sobre 
los regímenes especiales 


A diferencia de los transistores para 
alta potencia y baja frecuencia, muchos 
dispositivos de RF pueden fallar dentro 
de los límites establecidos por la clásica 
resistencia térmica entre juntura y carcaza 
durante el funcionamiento en condiciones 
de elevada ROET de carga, por la tensión 
de alimentación de colector alta o por el 
funcionamiento lineal (clase A o AB). La 
falla puede ser causada por la formación 
de puntos calientes originados por la 
concentración de corriente localizada en 
zonas activas del dispositivo, la cual 
puede aparecer como una degradación a 
largo plazo del parámetro. La formación 
de puntos calientes localizados puede 
provocar también embalamiento térmico 
destructivo. E 

La presencia de puntos calientes hace . 
prácticamente inútil el actual método de 
calcular la temperatura de la juntura 
mediante mediciones de la resistencia 
térmica promedio, la temperatura de 
carcaza y la disipación de potencia. Sin 
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Figura 472. Vista superior y en corte de un transistor interdigitado típico. 


embargo, mediante el uso de un microsco- 
pio infrarrojo es posible determinar con 
exactitud la temperatura de una pequeña 
porción de la pastilla de un transistor de 
RF en condiciones de funcionamiento 
reales o simuladas. La información resul- 
tante sobre temperatura de pico se usa 
para caracterizar térmicamente al disposi- 
tivo en términos de la resistencia térmica 
de puntos calientes entre juntura y 
carcaza, OJs—c. 

El uso de la resistencia térmica de 
puntos calientes mejora la precisión de la 
temperatura de juntura y las predicciones 
afines sobre confiabilidad, particularmen- 
te en los dispositivos destinados a servicio 
lineal o desadaptado. | 

Area segura de CC— El área segura 
determinada por técnicas infrarrojas re- 
presenta el lugar geométrico de todas las 
combinaciones de corriente y tensión 
dentro de los regímenes máximos de un 
dispositivo que produce una temperatura 


específica puntual (generalmente 200%), 
a una temperatura de carcaza fija. La 
forma de esta área segura es muy similar a 
la del área segura convencional porque 
tiene cuatro regiones, como se ve en la 
Fig. 473: corriente constante, potencia 
constante, potencia de reducción y ten- 
sión constante. 

Las regiones I y IV, regiones de 
corriente y tensión constantes, respectiva- 
mente, se determinan mediante los regí- 
menes máximos de corriente de colector 
y Vczo del dispositivo. La región Il es el 
límite de disipación; en la curva clásica de 
área segura, esta región se determina con 
la siguiente relación: 

Ty(max) — Toe 


Pos, O E 371 
a (371) 


donde Tc es la temperatura de carcaza. 
Esta relación es válida para el área 
segura infrarroja; Pmáx puede ser ligera: 
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Figura 473. Curva de área de funcionamiento 
seguro de un transistor de potencia de RF 
determinada por técnicas infrarrojas. 


mente inferior porque la temperatura de 
referencia Ti(máx) es un valor de pico y 
no un valor promedio. La resistencia 
térmica de puntos calientes (0ys—c) 
puede calcularse partiendo del área segura 
infrarroja mediante el uso de la siguiente 
definición: 


des Ss pl To 


; (372) 


Ojs-c = 


donde Tys es la temperatura máxima de 
los puntos (TI(máx) para el área segura) y 
P es la potencia disipada (= producto I X 
V en la Región ID). 

La tensión de colector en la cual se 
cortan las regiones 1 y III, llamada 
tensión de codo Vx, indica la tensión de 
colector a la cual comienza la contracción 
de potencia y la consiguiente formación 
de puntos calientes. Para tensiones supe- 
riores a Vx, la potencia admisible decre- 
ce. La región III es muy similar a la región 
de segunda ruptura de la curva clásica de 
área segura, salvo en lo que respecta al 
valor absoluto, En muchos transistores de 
potencia de RF, la región de límite de 
puntos calientes puede ser considerable- 
mente inferior lugar geométrico de 
segunda ruptura, Generalmente, Vx de- 
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crece a medida que aumenta el tamaño 
del dispositivo. | 

La Fig. 474 muestra las curvas de 
temperatura de dos transistores que tie- 
nen idénticas geometrías de junturas y 
funcionan a la misma potencia de CC, Si 
los dispositivos trabajan en la línea de 
límite de disipación de sús áreas seguras 
clásicas, las curvas indican que la tempera- 


Vec= 6,51 VOLTS 
PDIS= 13 WATTS 
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Figura 474. Perfiles térmicos de un transistor 
de potencia limitado y no limitado durante el 
funcionamiento con CC. 


tura del dispositivo no limitado aumenta 
hasta valores que superan en 130%C al 
régimen de 200*C. Las temperaturas de 
esta magnitud, aunque no son necesaria- 
mente destructivas, reducen de manera 
considerable la vida del dispositivo. 


Limitación del emisor — Las curvas de 
la Fig. 474 demuestran también la efica- 
cia de la limitación del emisor para 
reducir la contracción de potencia (co- 
rriente). En el dispositivo limitado, se 
introduce un resistor de polarización en 
serie con cada emisor o con pequeños 
grupos de emisores, Si una región absorbe 
demasiada corriente, ella será polarizada 
hacia el corte, permitiendo una redistribu- 
ción de corriente a otras zonas del 
dispositivo. | 

La cantidad de limitación afecta la 
tensión de inflexión, Vx, como se ve en 
la Fig. 475. Cuando Vx se aproxima a 
Vezgo, se llega a un punto de retornos en 
disminución. 
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Figura 475. Tensión del área de funcionamien- 
to seguro de un transistor de potencia de RF en 
función de la resistencia limitadora total. 


Funcionamiento con RF — Durante el 
funcionamiento con RF en clase €, la 
resistencia térmica de puntos calientes es 
aproximadamente igual a la resistencia 
térmica promedio clásica. Si se mantiene 
la carga correcta de colector (adaptación), 
03s—c es independiente de la potencia de 
salida con valores inferiores al nivel de 
potencia saturada o de hundimiento y es 
independiente de la tensión de alimenta- 
ción de colector con valores ubicados 
dentro del 130% del nivel de funciona- 
miento aconsejado. ' 

La contracción de potencia en el 
servicio de RF se produce normalmente 
sólo para ROET de carga de colector 
superiores a 1,0. Un transistor con carga 
desadaptada experimenta temperaturas 
muy superiores a los regímenes del 
dispositivo, Fig. 476(a), para ROET= 
3,0. A los fines comparativos, se muestra 
en la Fig. 476(b) una curva de temperatu- 
ra de la condición adaptada. 

La Fig. 477 es una familia típica de 
curvas de resistencia térmica que indica la 
respuesta de un dispositivo a varios 
niveles de ROET y de tensión de alimen- 
tación de colector. 035—c responde inclu- 
so a aumentos leves de una ROET mayor 


que 1,0 y se satura a una ROET que varía, 


entre 3 y 6. El nivel saturado aumenta al 
incrementarse la tensión de alimentación. 
Los dispositivos con elevadas tensiones de 
inflexión tienden a mostrar pequeñas 
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Figura 476. Perfil térmico de un transistor de 
potencia durante el funcionamiento con RF: 
(a) en condiciones desadaptadas; (b) en condi- 
ciones adaptadas. 6 
variaciones de la O35--c con la ROET y la 
tensión de alimentación. Cuando hay 
desadaptación, Oys—c es independiente 
de la frecuencia y del nivel de potencia, 
alcanzando sus valores más altos con 
ángulos de carga que producen la máxima 
corriente de colector. No obstante, el 
nivel de potencia influye en la elevación 
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Figura 477, Curvas de resistencia térmi on 
esfuerzos desadaptados del transistor INBOÍL. 
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de temperatura y en la probabilidad de 
falla. * 

La falla del dispositivo también puede 
ocurrir a un ángulo de carga que produce 
la corriente de colector mínima. En esta 


condición, la variación de la tensión de . 


colector está cercana a su máximo, lo que 
puede originar ruptura por avalancha. 
Este mecanismo es sensible al nivel de 
frecuencia y potencia y llega a predomi- 
nar a frecuencias bajas a causa de la 


capacidad decreciente de ruptura de REF- 


del dispositivo. 

La desadaptación de colector puede 
ser causada por las siguientes condiciones: 

1. Variaciones en la carga de antena en 
aplicaciones móviles, cuando el vehículo 
pasa cerca de una estructura metálica. 

2. Daños en la antena. 

3. Falla en la línea de transmisión 
debida a defectos de la línea, el colector o 
la llave. 

4, Carga variable causada por las carac- 
terísticas alineales de entrada de una 
etapa con transistor seguidor (particular- 
mente banda ancha) o con varactor. 

5. Variaciones en la tensión de alimen- 
tación que reflejan diferentes requeri- 
mientos de línea de carga en clase C. 

6. Variaciones de la tolerancia en cir- 
cuitos de sintonía fija o “stripline”., 

7. Variaciones en la red de adaptación 
en el servicio de banda ancha. - 

Efectos de la temperatura de carcaza — 
La resistencia térmica del silicio y del 
óxido de berilio, dos materiales usados 
comúnmente en los, transistores de poten- 
cia de RF, aumenta alrededor del 70% 
cuando la temperatura aumenta desde 25 
a 200”C. Otros materiales de la cápsula, 
como acero, kovar, cobre o plata, exhiben 
sólo aumentos pequeños de resistencia 
térmica (alrededor del 5%). El aumento 
total de la 0ys—c de un dispositivo 
depende de las cantidades relativas de 
estos materiales usadas en el camino 
térmico del dispositivo; típicaminte, el 
aumento de la ci oscila entre el 5 y 
el 70%. La Fig. 478 muestra los coeficie 1- 
tes de rexistencia térmica con RF y CC de 
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COEFICIENTE DE RESISTENCIA TERMICA 


Figura 478. Coeficiente de resistencia térmica 
del transistor 2N 5071. 


un transistor de RF típico. En ambos 
casos, el coeficiente está referido a una 
temperatura de carcaza de 100*C y se lo 
define de la siguiente manera: 


Oyjs-0 


===> (378) 
Ojs-ca Ta = 100% sis 


Kóo100 = 


El coeficiente de RF varía en mayor 
medida que el coeficiente de CC en razón 
de la disminución de potencia que se 
produce en el funcionamiento de RF a 
elevada temperatura de carcaza. 


Consideraciones sobre confiabilidad 


Una vez establecidas las capacidades 
térmicas y de RF de un transistor, el paso 
siguiente consiste en establecer la confia- 
bilidad del dispositivo para su aplicación 
real. La tasa de fallas aceptable, típica, 
para los transistores usados en equipos 
comerciales es del 1% por cada 1000 
horas [100.000 TMEF (Tiempo Medio 
Entre Fallas)]; en los transistores usados 
en equipos militares y de alta confiabili- 
dad es de 0,01 a 0,1% por cada 1000 
horas, Debido a que no es práctico probar 
transistores en condiciones reales de uso, 
se recurre normalmente a pruebas de 
esfuerzos de CC o de otra clase para 
simular los esfuerzos de RF que aparecen 
en los circuitos clase B o C en las 
frecuencias de funcionamiento. La infor- 
mación extraída de estas pruebas se 


a 
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utiliza luego para predecir la tasa de fallas 
del equipo. Las pruebas utilizadas para 
determinar la confiabilidad incluyen: 
pruebas de almacenamiento a alta tempe- 
ratura, pruebas de vida útil con CC y RF, 
pruebas de incrementos escalonados de 
CC, quemado, ciclos de temperatura, 
humedad relativa y polarización inversa 
con alta humedad. La medición final de 
estas pruebas debe incluir la tensión 
colector-emisor Vczo y la tensión emi- 
sor-base, además de la corriente colector- 
emisor Iceo en el punto final común, la 
tensión colector-base Vcno , la tensión de 
saturación colector-emisor Vek(sat), la 
potencia de salida y la ganancia de 
potencia. 

Uno de los tipos de falla comunes en 
los transistores de potencia de RF es la 
degradación de la juntura emisor-base. La 
prueba de vida con almacenamiento a alta 
temperatura y las pruebas de vida útil con 
CC y RF pueden acelerar este tipo de 
falla y se la puede detectar midiendo: la 
VEbBO. | 

Los transistores de potencia plásticos 
para FUE son más sensibles a la degrada- 
ción de la juntura emisor-base que los 
dispositivos herméticos similares. El au- 
mento de este tipo de falla en los 
dispositivos plásticos puede atribuirse a la 
penetración de humedad en las geome- 
trías muy compactas de los transistores 
de potencia para FUE. La fatiga térmica 
es también un problema que afecta la 
confiabilidad de los transistores de poten- 
cia de plástico para FUE a causa de las 
grandes diferencias de las dilataciones 
térmicas existentes entre el encapsulante 
plástico y los alambres de unión finos 
(comúnmente de 0,02 mm) usados en los 
dispositivos, 


Cápsulas 


La cápsula es una parte integral del 
transistor de potencia de RF. Una cápsula 
adecuada para aplicaciones de RF debe 


tener buenas propiedades térmicas y bajas * 


reactancias parásitas. Las inductancias 
parásitas y las pérdidas resistivas de la 
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cápsula producen efectos considerables en 
algunas características de funcionamiento 
del circuito, como pueden ser la ganancia 
de potencia, el ancho de banda y la 
estabilidad. Los parásitos más críticos son 
las inductancias de los terminales de 
emisor y base. La Tabla XXXII da las 
inductancias de algunas de las más impor- 
tantes cápsulas de transistores de potencia 
de RF que pueden obtenerse en el 
comercio. En la Fig. 479 aparecen las 
fotografías de estas cápsulas. Las cápsulas 
TO-60 y TO-39 se utilizaron por primera 


vez en dispositivos como el 2N3375 y el 


2N3866. La inductancia parásita de base 
y emisor de las cápsulas TO-60 y TO-39 
es de 3 nanohenrys; esta inductancia 
representa una reactancia de 7,5 ohms a 
400 MHz. Si el emisor es conectado a 
masa internamente en una cápsula TO-60 
(como en la RCA-2N5016), la inductan- 
cia del terminal de emisor se reduce a 0,6 
nanohenry. 


También existen cápsulas herméticas 
de baja inductancia con terminal radial. 
La cápsula HF-19 introducida por RCA 
para el transistor 2N5919 utiliza sellos 
herméticos cerámica-metal, tiene electro- 
dos aislados y su comportamiento en RE 
es comparable al de una cápsula plástica 
para RF. Esta cápsula también viene en 
una versión sin: perno (HF-31) para 
aplicaciones miniaturizadas o de baja 
potencia y también en una versión con 
aleta y emisor a masa para aplicaciones 
compactas (HF-32). 


Para aplicaciones de microondas hay 
cápsulas herméticas con poca inductancia 
parásita, La HF-11, cápsula coaxil hermé- 
tica para mediana potencia usada por 
primera vez en el RCA-2N5470, emplea la 
construcción cerámica-metal y sus induc- 
tancias parásitas son de 0,1 nanohenry. 
Una versión más grande para potencias 


más elevadas, la HF-21, emplea las mis- 


mas técnicas constructivas y tiene induc- 
tancias parásitas de 0,2 nanohenry. El 
equivalente “stripline”” de esta cápsula es 
la HF-»28, que tiene aproximadamente las 
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Figura 479. Cápsulas de transistores de potencia de RF existentes en el comercio. 
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Tabla XXXII — Resumen de las Cápsulas Para Transistores RCA 
ERAS Lap sulas Para_Transistores RC, 





CAPSULA INDUCTANCIA FRECUENCIA 
APROXIMADA SUPERIOR DE 
FUNCIONAMIENTO 
(nH) (MHz) 
TO-39 3 500 
70-60 (emisor aislado) 3 400 
TO-60 (emisor conectado internamente a masa) 0,6 500 
¿A 
“STRIPLINE” HERMETICO PARA UHF 
HF-19 (CON PERNO) =JEDEC TO-216AA 0,5 1000 
HF-31 = JEDEC TO-216AA SIN PERNO 0,5 1000 
HF-28-(CON ALETA) 0,5 1000 
“STRIPLINE” 
HERMETICO PARA MICROONDAS 
HF-28 (CON ALETA) 0,2 2500 
—_ $5 O _QCQQ__E>>- A. A o 
COAXIL HERMETICO 
HF-11 = JEDEC TO-215AA 0,1 3000 
HF-21 = JEDEC TO-201AA 0,2 2500 


a 


mismas  reactancias 
HF-21. 

La Tabla XXXI compara el compor- 
tamiento de las cápsulas TO-39, la “strip- 
line” hermética HF-19 y la coaxil HF-11. 
con la misma pastilla de transistor. A' una 
frecuencia de 1GHz y una potencia de 
entrada de 0,3 watt, la cápsula coaxil se 
comporta mucho mejor que las cápsulas 
“stripline” o TO-39. La cápsula coaxil 
admite dos veces más potencia de salida 
que la cápsula TO-39, Además, el transis- 
tor de cápsula coaxil puede entregar una 
potencia de más de 1 watt con una 
ganancia de $ dB a 2 GHz. 


CONSIDERACIONES SOBRE 
EL DISEÑO DE LOS AMPLIFICADORES 
DE POTENCIA DE RF 


En el diseño de amplificadores de 
potencia de RF con transistores de silicio 


parásitas que la 


para usar en sistemas de transmisión, es 
necesario considerar varios factores fun- 
damentales. Como ocurre con cualquier 
amplificador de potencia de RF, la clase 
de funcionamiento tiene gran influencia 
en la potencia de salida, la linealidad y el 
rendimiento de funcionamiento. Las ca- 
racterísticas de adaptación de las termina- 
ciones de entrada y salida afectan consi- / 
derablemente la potencia de salida y la 
estabilidad de frecuencia y, por consi- 
guiente, son factores importantes en el 
diseño de los amplificadores de potencia 


transistorizados. La selección del transis- 
tor adecuado para una determinada apli- 
cación es otro aspecto fundamental y el 
proyectista del circuito debe tener con- 
ciencia de la importancia de los diferentes 
parámetros del transistor para poder 
hacer una evaluación válida de los distin- 
tos tipos. - 


Tabla XXXIII — Comportamientos de las Cápsulas con la z 
Misma Pastilla de Transistor 


f-GHz Pont W 
TO-39 1 0,3 
HF-19 ] 03 
HF-11 1 0,3 
HF-11 2 0,3 


TR e e o A e rre e rcci 


Po-W P.G.-dB yc(28V)-% 
1 5 35 
1,5 7 45 
2,2 8,6 50 
] 5 35 
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Clase de funcionamiento 


La clase de funcionamiento de un 
amplificador de RF está determinada por 
el comportamiento del circuito requerido 
en las aplicaciones. Los amplificadores de 


potencia clase A se usan cuando se. 


requiere muy buena linealidad. Aunque la 
ganancia de potencia en esta clase de 
servicio es considerablemente mayor que 
la del servicio en clase B o E. el 
rendimiento de funcionamiento de un 
amplificador de potencia clase A es 
comúnmente de sólo el 25% aproximada- 
mente. Además, el drenaje en espera 
(stand-by) y la disipación térmica de una 
etapa clase A son mayores, debiéndose 
tomar precauciones para lograr la estabili- 
dad térmica. 

En aplicaciones que requieren buena 
linealidad, tales como los transmisores de 
banda lateral única, se emplea general- 


mente el funcionamiento en contrafase 


clase B porque la disipación de los 
transistores y el drenaje en espera son 
usualmente mucho menores y el rendi- 
miento es mayor. El funcionamiento en 
clase B se caracteriza por un ángulo de 
conducción de colector de 180 grados. 
Esta conducción se obtiene utilizando 
una leve polarización directa en la etapa 
transistorizada. En esta clase de servicio 
se debe tener cuidado para evitar el 
embalamiento térmico. 

En la etapa transistorizada clase C, el 
ángulo de conducción del colector es 
inferior a 180 grados. La ganancia de la 
etapa clase C es menor que la de una 
etapa clase A o B, pero es perfectamente 
utilizable. Además, en la etapa clase C, el 
drenaje de reserva es prácticamente cero y 
el rendimiento del circuito es el mayor de 
las tres clases. En razón de este alto 
rendimiento, de la baja disipación de 
colector y del drenaje de reserva despre- 
ciable, el funcionamiento en clase C es el 


modo más comúnmente usado en lase 


aplicaciones con transistores de potencia 
de RF 

En el funcionamiento en clase C, la 
juntura base:emisor del transistor debe 
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estar polarizada en sentido inverso para 
que la corriente de reposo de colector sea 
cero durante las condiciones de señal 
cero. La Fig. 480 muestra cuatro métodos 
que pueden emplearse para polarizar en 
sentido inverso a una etapa transisto- 
rizada. 

La Fig. 480(a) ilustra el uso de una 
fuente de CC para establecer esta polari- . 
zación inversa. Este método, aunque es 
eficiente, requiere una fuente separada, la 
que puede ser difícil o imposible de 
obtener en muchas aplicaciones. Además, 
los elementos de derivación requeridos 
para la fuente separada aumentan la 
complejidad del circuito. 

Las Figs. 480(b) y 480(c) muestran los 
métodos en los cuales la polarización 
inversa se desarrolla mediante la circula- 
ción de corriente de base de CC a través 
de una resistencia. En el caso indicado en 
la Fig. 480(b), la polarización se desarro- 
lla a través de la resistencia de dispersión 
de base. El valor absoluto de esta polari- 
zación es pequeño y no se lo puede 
controlar debido a la variación de rpp' 
entre los diferentes transistores. Un méto- 
do mejor, Fig. 480(c), consiste en desa- 
rrollar la polarización a través de un 
resistor externo Rp. Aunque al nivel de 
polarización se lo puede predecir y 
repetir, el tamaño de Rp debe ser 
seleccionado cuidadosamente para evitar 
la reducción de la tensión de ruptura 
entre colector y emisor. 

El mejor método de polarización inver- 
sa es el ilustrado en la Fig. 480(d). En 
este método, se desarrolla autopolariza- 
ción a través de un resistor de emisor Ry. 
Como no se agrega resistencia de base 
externa, la tensión de ruptura entre 
colector y emisor no se ve afectada. Una 
ventaja adicional de este método es que la 
corriente de la etapa puede controlarse 
midiendo la caída de tensión a través de 
Reg. Esta técnica es muy útil para 
equilibrar la potencia compartida en las 
etapas conectadas en paralelo. El resistor 
de polarización Ry debe tener algún 
elemento en paralelo" para formar un 
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(a) 





(c) 


ara obtener la polarización inversa clase C: (a) mediante una VB de 
e la resistencia de difusión 


'» (Cc) mediante corriente de base de CC a través de una resistencia de base externa RB; 


Figura 480. Métodos 


alimentación fija de CC; (b) mediante corriente de base de CC a través 


de base r 


(d) mediante autopolarización desarrollada a través de un resistor de emisor RE. 


camino de muy baja impedancia que 
derive a masa a la RF a lá frecuencia de 
funcionamiento; esto se hace para impe- 
dir la degeneración de la ganancia de la 


etapa. En la práctica, la derivación del 


emisor es difícil y requiere frecuentemen- 
te el uso de algunos capacitores en 
paralelo para reducir la inductancia en 
serie en los terminales y el cuerpo del 
capacitor. Alternativamente, el problema 
de la inductancia de los terminales puede 
resolverse mediante la formación de un 
circuito autorresonante en serie entre el 
capacitor y sus cargas a la frecuencia de 
funcionamiento. Este método es muy 
eficaz, pero puede restringir el ancho de 
banda de la etapa. 


Modulación (MA, MF, BLU) 


La modulación en amplitud de la 
alimentación de colector de una etapa de 
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salida transistorizada no produce una 
modulación completa. Durante la modu- 
lación descendente, una parte de la 
excitación de RF pasa a través del 
transistor. Es posible lograr mejores cur- 
vas de modulación modulando la alimen- 
tación en las dos últimas etapas, por lo 
menos, de la cadena del transmisor. En la 
oscilación de modulación descendente, se 
reduce la excitación proveniente de las 
etapas moduladas precedentes, producién- 
dose menos potencia pasante en la salida. 
El achatamiento de la salida de RF 
durante la modulación ascendente se 
reduce debido a la mayor excitación 
proveniente de las etapas moduladas de 
menor nivel. 

Las etapas moduladas deben funcionar 
a la mitad de sus niveles normales de 
tensión para evitar las grandes oscilacio- 
nes de tensión de colector que pueden 
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exceder los regímenes de ruptura colec- 


tor-emisor del transistor. La estabilidad 
de RF de las etapas moduladas tiene que 
ser verificada en toda la excursión de la 
señal moduladora. - 

La modulación de amplitud de los 
transmisores transistorizados puede obte- 
nerse también modulando las etapas de 
niveles menores y haciendo trabajar a las 
etapas de niveles superiores en el modo 
lineal. Los rendimientos menores y la 
mayor disipación de calor de las etapas 
lineales anulan las ventajas derivadas de 
los requerimientos reducidos de excita- 
ción de audio; en consecuencia, este 
método no es económicamente práctico. 

La modulación de frecuencia requiere 
sólo un desplazamiento de la frecuencia 
portadora. Las desviaciones de la portado- 
ra son por lo general pequeñas y no 
presentan problemas en el ancho de 
banda del amplificador. Por ejemplo, las 
desviaciones máximas de la portadora en 
las bandas móviles de 50 y 150 MHz son 
de sólamente 5kHz. Al no haber varia- 
ción de amplitud, las etapas transistori- 
zadas de REF de clase C no tienen 
problemas para admitir la modulación de 
frecuencia. 

La modulación de banda lateral única 
(BLU) requiere que todas las etapas 
posteriores al modulador trabajen en el 
modo lineal para evitar la distorsión por 
intermodulación cerca de la frecuencia 
portadora. En muchas aplicaciones de la 
BLU, la separación entre canales es 
reducida, lo cual produce distorsión exce- 
siva por interferencia entre canales adya- 
centes. La distorsión se puede reducir 
eficazmente haciendo funcionar en clase 
B a las etapas de RF, prestando especial 
atención a la polarización de la juntura 
base-emisor del transistor en una región 
casi lineal. 


Caracterización de los transistores 
de potencia de RF para señales fuertes 


Los valores de los parámetros de los 
transistores para señales fuertes. tales 
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como los parámetros S e Y, difieren de 
los de los transistores para señales débiles 
porque: 1)los valores de los parámetros 
varían según los niveles de potencia y 
2) las componentes de frecuencias armó- 
nicas existentes en un amplificador de 
potencia de RF para señales fuertes 
tienen que ser consideradas además de la 
componente sinusoidal de la' frecuencia 
fundamental de un amplificador para 
señales débiles. Las características de un 
transistor de potencia de RF se especifi- 
can normalmente para un circuito deter- 


minado en una aplicación específica. 


El diseño de circuitos amplificadores 
de potencia de RF requiere la determina- 
ción de las impedancias dinámicas de 
entrada y de carga. Antes de diseñar el 
circuito de entrada, es necesario conocer 
la impedancia de entrada en los termina- 
les emisor-base del transistor encapsulado 
a la frecuencia de potencia de excitación. 
Antes de diseñar el circuito de salida, se 
debe conocer la impedancia de carga 
presentada al terminal de colector a la 
frecuencia fundamental. Estas impedan- 
cias dinámicas son difíciles de calcular a 
las frecuencias de microondas porque 
algunos parámetros del transistor, como 
S11 Y S22, varían considerablemente 
cuando se trabaja con señales fuertes y 
también varían con el nivel de potencia. 
Las ecuaciones para señales débiles, que 
podrían servir de guía para el diseño del 
transistor, no pueden aplicarse rigurosa- 
mente a los circuitos para señales fuertes. 
En razón de que aun no se ha desarrolla- 
de una representación para señales fuertes 
de los transistores de potencia de RF, las 
impedancias dinámicas se determinan me- 
jor en forma experimental mediante téc- 
nicas de medición por líneas ranuradas o 
por voltímetro vectorial. 


El sistema usado para determinar las 
impedancias del transistor en condiciones 
de funcionamiento aparece en la Fig. 481. 
Este sistema se compone de un generador 
de señales de potencia bien achatadas, un 
acoplador direccional (o. reflectómetro) 
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E igura 481. Dispositivo para medir las impedancias dinámicas de los transistores de RF. 


para controlar la potencia de entrada 
reflejada, un sintonizador de entrada con 
sección resonante (“stub”) triple, una 
sección de línea de baja impedancia de 
entrada, el porta-transistor (o dispositivo 
de prueba), una sección de línea de salida, 
una “T” de polarización, un sintonizador 
de salida con sección resonante triple, 
otro acoplador direccional para controlar 
la forma de onda de salida o la frecuencia 
y un medidor de potencia de salida. Para 
determinada frecuencia y nivel de poten- 
cia de entrada, los sintonizadores de 
entrada y salida se ajustan para obtener 
máxima potencia de salida y mínima 
potencia reflejada de entrada. Una vez 
que el sistema ha sido correctamente 
sintonizado, la impedancia existente a 
través de los terminales 1-1 (con el 
transistor desconectado) se mide a la 
misma frecuencia en un dispositivo de 
línea ranurada o con un voltímetro 
vectorial, El conjugado de esta impedan- 
cia es la impedancia dinámica de entrada 
del transistor. En forma similar, la impe- 
dancia existente a través de los terminales 
2-2 (con el transistor desconectado) es la 
impedancia de carga de colector presenta- 
da al colector del transistor. Tales medi- 
ciones se realizan en cada nivel de 
frecuencia y potencia, Hay que hacer 
notar que el circuito de la Fig. 481 


también es útil para verificar el funciona- 
miento del transistor. En esta forma se 
determina fácilmente la potencia de sali- 
da, la ganancia de potencia y el rendi- 
miento. 


Requerimientos de adaptación 


En la Fig. 482 se muestra el circuito 
equivalente simplificado de alta frecuen- 
cia de un transistor tipo “superposición”. 
Este circuito es similar al circuito equiva- 
lente de pi híbrido de un transistor, con 
exceprión de la capacitancia Che agrega- 
da. Esta capacitancia representa la elevada 
capacitancia colector-base del transistor 
de superposición que se crea debido a la 


. ¿superficie extensa de la juntura colector- 


base, junto con la zona activa que hay 


«> debajo del émisor. Esta capacitancia y la 





Figura 482. Circuito equivalente simplificado 


de alta frecuencia a Mn transistor do ''su- 
porposición", 
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capacitancia Che varían alinealmente con 
la tensión colector-emisor. 

* El rendimiento máximo de un amplifi- 
cador de RF transistorizado sólo se puede 
obtener si los terminales de base y 
colector están correctamente adaptados. 
Generalmente se requiere una red de 
entrada para adaptar una fuente de 
S0ohms a la impedancia base-emisor, 
relativamente baja, que incluye aproxima- 
damente 1 a 10ohms de resistencia y 
cierta reactancia en serie, La red de salida 
debe adaptarse a un componente resistivo 
y la capacitancia de salida del transistor a 
una impedancia de carga, que por lo 
general es de unos S0ohms. En la 
mayoría de las aplicaciones, la red de 
salida también actúa como filtro supresor 
de banda para eliminar las componentes 
indeseadas de frecuencia que pueden 
aparecer en la forma de onda del colector. 
El filtro presénta una elevada impedancia 
a estas frecuencias indeseadas y también 
aumenta el rendimiento del colector. La 
potencia de salida y la variación de la 
tensión de colector determinan el compo- 
nente resistivo que se presentará al colec- 
tor. El diseño y forma de las redes de 
salida (circuitos resonantes para el funcio- 
namiento con banda angosta o líneas de 
transmisión para el funcionamiento con 
banda ancha) se analizan en una sección 
posterior, 


Conexion múltiple 
de los transistores de potencia 


Muchas aplicaciones requieren ' más 
potencia de RF de la que puede suminis- 
trar un sólo transistor. La conexión en 
paralelo es el método más usado para 
interconectar varios transistores de poten- 
cia. 

Cuando los transistores trabajan en 
paralelo, se deben tomar precauciones 
para que las cargas de RF y térmica se 
distribuyan por partes iguales. En un 
método, los transistores se conectan di- 
rectamente en paralelo, pero esto no 
resulta muy práctico desde el punto de 
vista económico porque requiere el uso de 


o 
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transistores que estén exactamente adap- 
tados en rendimiento, ganancia de poten- 
cia, impedancia de terminales y resisten- 
cia térmica. Un método más práctico 
consiste en emplear la división de la señal 
en la red de adaptación de entrada. 
Mediante componentes regulables en cada 
rama, es posible compensar adecuadamen- 
te las variaciones en las ganancias de 
potencia y en las impedancias de entrada 
para “asegurar una distribución pareja de la 
carga entre los transistores, En aplicacio- 


nes en las que se usan bajas tensiones de 


alimentación y se desean altas potencias 
de salida, la impedancia de salida del 
amplificador de RF es muy baja. Por esta 
razón, es conveniente, para mejorar el 
funcionamiento en paralelo, dividir las 
cargas de colector. Mediante el uso de 
bobinas de colector separadas, se pueden 
combinar las potencias de salida a niveles 
de impedancia superiores, en los cuales el 
efecto de cualquier asimetría introducida 


por las inductancias de los terminales es 


insignificante y las pérdidas resistivas son 
menores. El uso de bobinas de colector 
separadas también permite verificar las 
corrientes de colector individuales. 


Selección de los transistores 


Al elegir un transistor y una configura- 
ción de circuito para un amplificador de 
potencia de RF, el proyectista tiene que 
estar familiarizado con las siguientes 
características de los transistores y los 
circuitos: 

(1) Disipación y reducción máximas 
del transistor. 

(2) Corriente máxima de colector. 

(3) Tensión máxima de colector. 

(4) Características de impedancia de 
entrada y salida, ' 

(5) Factor de mérito de ganancia de 
corriente en alta frecuencia (fr). 

(6) Parámetros de funcionamiento, co- 
mo rendimiento, potencia de salida utili- 
zable, ganancia de potencia y capacidad 
de absorción de carga. 

Se debe establecer un enfriamiento 
adecuado para impedir la destrucción del 
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transistor por recalentamiento. La infor- 
mación sobre disipación y reducción 
térmica del transistor refleja la aptitud 
para evacuar el calor generado por aquél. 
Este factor se determina mediante la 
resistencia térmica existente entre la 
juntura y la carcaza del transistor. Un 
buen transistor de potencia de RF se 
caracteriza por tener una baja resistencia 
térmica entre juntura y carcaza. 

La ganancia de corriente de un transis- 
tor de RF varía aproximadamente en 
relación inversa a la corriente de emisor 
con elevados niveles de corriente de 
emisor. La corriente de colector de pico 
puede determinarse por la cantidad admi- 
sible de degradación de ganancia a altas 
frecuencias. En aplicaciones en las cuales 
existen modulación de amplitud o bajas 
tensiones de alimentación, las capacidades 
para admitir las corrientes de pico son 
aspectos muy importantes para el buen 
funcionamiento. 

El régimen máximo de tensión de 
colector debe ser suficientemente alto 
para que la ruptura de la juntura no se 
produzca en condiciones de grandes varia- 
ciones de+tensión de colector. Estas 
variaciones se producen en condiciones de 
modulación de amplitud o carga reactiva 
debido a la desadaptación de la carga y a 
las operaciones de sintonización del cir- 
cuito, | 

Antes de diseñar redes adaptadoras 
adecuadas para un amplificador de RF es 
menester conocer las características de 
impedancia (o admitancia) del transistor, 
a las condiciones de funcionamiento 
previstas del transistor. Es importante 
definir el valor y la dependencia de las 
impedancias del transistor con la corrien- 
te de colector, la tensión de alimentación 
y la frecuencia de funcionamiento. 

El término fr define la frecuencia en 
la cual la ganancia de corriente de un 
dispositivo es igual a la unidad. Este 
parámetro es esencial para determinar la 
ganancia de potencia de un transistor de 
RF a una frecuencia particular. Debido a 
que fr depende de la corriente, normal: 
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mente decrece con corrientes de emisor 
muy altas, por lo cual se lo debe 
determinar a los niveles de corriente de 
funcionamiento del circuito. Un buen 
transistor de RF se caracteriza por tener 
un fr alto con elevadas corrientes de 
emisor o colector. 

Se puede considerar que los paráme- 
tros de funcionamiento de un transistor 
de RF son aquellos que se miden durante 
el funcionamiento de un circuito particu- 
lar en el cual se usa este tipo de transistor. 
La información que suministran estos 
parámetros es de interés directo y prácti- 
co. Los rendimientos de funcionamiento 
pueden variar normalmente entre 30 y 80 
por ciento. Siempre que sea posible, un 
circuito ha de utilizar transistores que 
tengan parámetros de funcionamiento 
especificados dentro o cerca de las condi- 
ciones de funcionamiento del circuito 
para poder hacer comparaciones. 

En algunas aplicaciones de potencia de 
RF, tales como radios móviles, los transis- 
tores deben soportar condiciones adversas 
debido a que se producen elevadas ROE 
(relaciones de ondas estacionarias) a causa 
de cables de transmisión o antenas defec- 
tuosos. La aptitud de un transistor para 
superar estas fallas se conoce a veces 
como capacidad de absorción de carga o 
de desadaptación, dependiendo de las 
características de ruptura del transistor y 
del diseño del circuito. Los efectos de 
absorción de carga a los que el transistor 
puede estar sometido pueden determiriar- 
se reemplazando la carga de RF con una 
sección resonante en cortocircuito y 
moviendo el corto a través de media 
longitud de onda a la frecuencia de 
funcionamiento. Las capacidades úe disi- 
pación de un transistor sometido a absor- 
ción de carga deben ser superiores a las 
normales para admitir la disipación: adi- 
cional del dispositivo creada por la desa- 
daptación. 


Consideraciones sobre el circuito 


La estabilidad de frecuencia es un 
aspecto importante en el diseño de los 
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circuitos transistorizados de alta frecuen- 
cia. La mayor parte de las inestabilidades 
se producen a frecuencias muy inferiores 
a la de funcionamiento debido a la mayor 
ganancia obtenida a frecuencias inferio- 
res. Al aumentar la ganancia a 6 dB por 
octava, cualquier lazo resonante parásito 
de baja frecuencia puede hacer entrar en 
oscilación al circuito, y estas oscilaciones 
parásitas pueden provocar la destrucción 
del transistor, Dichos lazos de baja fre- 
cuencia se originan generalmente en una 
derivación inadecuada de los terminales 
de la fuente de alimentación, en autorre- 
sonancia de los componentes del circuito 
o en las resonancias de los inductores de 
RF con las capacitancias del circuito o de 
los transistores. La derivación de la fuente 
se puede efectuar utilizando dos capacito- 
res, uno para la frecuencia de funciona- 
miento y otro para las frecuencias meno- 
res. En los amplificadores que trabajan en 
el rango de 25 a 70 MHz, los capacitores 
de tantalio con electrodos sinterizados 
proporcionan una derivación excelente en 
estas frecuencias, En las frecuencias ultra- 
elevadas (FUE) o mayores, estos capacito- 
res pueden sufrir pérdidas, por lo cual no 
resultan eficaces para la derivación; para 
estas frecuencias son más adecuados los 
capacitores de derivación cerámicos de 
alto Q. Si se utilizan inductores de RF, 
éstos tendrán que ser del tipo de Q bajo y 
su tamaño deberá ser lo más reducido 
posible para disminuir la ganancia del 
circuito a bajas frecuencias. Los inducto- 
res con cuentas de ferrita se han utilizado 
exitosamente como inductores de base. 
Es posible prescindir de los inductores de 
RF de colector mediante una bobina 
colocada en la red adaptadora para aplicar 
CC al colector, 

Debido a la variación que sufren los 
parámetros del transistor con los cambios 
en la tensión y corriente de colector, se 
debe verificar la estabilidad de una etapa 
transistorizada de RF en todas las condi- 
ciones previstas de tensión de alimenta- 
ción, nivel de excitación, desadaptación 
de la fuente y de la carga y, en el caso de 
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modulación de amplitud, fluctuación de 
la modulación. 

La oscilación paramétrica es otra for- 
ma de inestabilidad que se produce en los 
circuitos de RF que emplean transistores 
de potencia. La capacitancia colector-base 
del transistor es, como se dijo anterior- 
mente, alineal y puede producir oscilacio- 
nes que aparecen como frecuencias espu- 
rias de bajo nivel no relacionadas con la 
frecuencia de la portadora. 


Una selección cuidadosa de los compo- 
nentes es necesaria para obtener un buen 
comportamiento en los circuitos transis- 
torizados de RF, Los componentes tienen 
que ser probados con un puente de 
impedancias para verificar la existencia de 
impedancias parásitas y autorresonancias, 
Cuando aparecen elementos parásitos, se 
deben determinar sus posibles efectos 
perjudiciales sobre el comportamiento del 


circuito. Este procedimiento ayuda al 
proyectista a seleccionar bobinas y capa- 
citancias con pérdidas bajas y autorreso- 
nancias altas (los capacitores de los tipos 
“pasante en derivación” y “estampilla de 
mica” tienen autorresonancias muy altas). 
Los resistores usados en caminos de 
corrientes de RF deberán tener inductan- 
cia en serie y capacitancia en derivación 
bajas (generalmente, los resistores de 
carbón de baja potencia son perfectamen- 
te adecuados). 


La disposición y construcción del 
circuito son también factores importantes 
para lograr un buen funcionamiento. El 
chasis tendrá que ser de un material de 


alta conductividad, como por ejemplo 


cobre o aluminio. El cobre es preferible 
en algunos casos por su mayor conductivi- 
dad y por el hecho de que los componen» 
tes pueden soldarse directamente al cha- 
sis. Otro tipo de chasis que se está 
popularizando son las plaquetas impresas 
laminaúas en ambos lados. Este tipo de 
circuito puede disponerse de manera que 
todos los conductores estén sobre uno de 
los lados de la plaqueta; el lado opuesto 
so emplea entonces como blindaje adicio- 
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nal. Siempre que sea posible, el chasis se 
diseñará sobre un sólo plano para reducir 
las inductancias del chasis y las corrientes 
indeseadas de masa. 

Hay que recordar que en radiofre- 
cuencias, cualquier conductor tiene impe- 
dancias inductiva y resistiva, las que 
pueden llegar a ser considerables cuando 
se las compara con las otras impedancias 
del circuito de un amplificador transisto- 
rizado. De esto se deduce que las conexio- 
nes tienen que ser lo más cortas y directas 
posibles. También es útil conectar todas 
las masas en un área pequeña para 
impedir que la inductancia del chasis 
provoque degeneración de ganancia por 
impedancia común en el circuito de 
emisor. Se pueden usar barras o abrazade- 
ras, pero hay que tener en cuenta que 
estos elementos poseen cierta inductancia 
y que el punto en el cual se conecta un 
componente a una barra puede afectar al 
circuito. 

Las bobinas usadas en las redes adapta- 
doras de entrada y salida deben estar 
orientadas para evitar los acoplamientos 
indeseados. En algunas aplicaciones, tales 
como las etapas de alta ganancia, la 
simple orientación de las bobinas no es 
suficiente para impedir inestabilidades y 
características de sintonía extrañas, por 
lo que hay que agregar un blindaje 
adicional entre los circuitos de base y 
colector. En los circuitos de emisor 
común, la ganancia de la etapa depende 
en gran medida de la impedancia en serie 
con el emisor. Incluso cantidades muy 
pequeñas de degeneración inductiva pue- 
den reducir drásticamente la ganancia del 
circuito a altas frecuencias. Aunque la 
degeneración de emisor produce una 
mayor estabilidad, ella tiene que ser lo 
más reducida posible para lograr buena 
ganancia y reducir la interacción de 
sintonía y la realimentación entre los 
circuitos de salida y entrada. Los emisores 
de muchos transistores de potencia de RF 
están conectados internamente a la carca- 
za, lo que permite obtener una inductan- 
cia mínima en el terminal de emisor, Esta 
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técnica reduce substancialmente los pro- 
blemas que aparecen cuando el transistor 
es fijado directamente al chasis. Si se 
utiliza un transistor con terminal de 
emisor separado, se tratará por todos los 
medios de proporcionar una conexión de 
baja inductancia a chasis, incluso conec- 
tando el chasis directamente al terminal 
(o patita) lo más cerca que sea posible del 
cuerpo del transistor. En casos extremos, 
se emplea la sintonización del emisor 
haciendo resonar en serie a la inductancia 
del terminal de emisor. 

Otro aspecto importante es la elimina- 
ción del calor generado por el transistor. 
Es necesario proporcionar los medios para 
permitir una adecuada disipación térmica, 
pudiéndose utilizar para estos fines al 
chasis en los dispositivos de baja potencia. 
En los dispositivos de potencias mayores 
se utilizan disipadores térmicos con aletas 
y otros medios para aumentar la superfi- 
cie radiante. También debe prestarse 
atención a las variaciones ambientales y a 
las condiciones de desadaptación durante 
las Operaciones de sintonización o absor- 
ción de carga, las que pueden aumentar la 
disipación del transistor. En estas condi- 
ciones, la resistencia térmica del transistor 
puede ser el factor limitativo, lo que 
puede exigir el cambio por otro disposi- 
tivo de menor resistencia térmica o el 
funcionamiento en paralelo si se usa el 
transistor existente. 


REDES ADAPTADORAS 


Las redes adaptadoras para los amplifi- 
cadores de RF cumplen dos funciones 
importantes. Primero, trasforman los ni- 
veles de impedancia como lo requieren los 
elementos activos y fijos (por ejemplo, la . 
salida del transistor a la impedancia de 
antena). Segundo, proporcionan discrimi- 
nación de frecuencias en virtud del 
“factor de calidad” (Q) del circuito 
resonante, trasforman la energía armónica 
en la energía de la frecuencia de salida 
deseada e impiden la presencia de compo- 
nentes de frecuencias “indeseadas en la 
salida, 
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Objetivos del diseño 
de circuitos adaptadores 

El diseño de circuitos adaptadores se 
basa en los siguientes requerimientos: 

(1) Impedancia de salida deseada o real 
de la red, especificada por la reactancia en 
serie Xy o la conductancia en derivación 
Gp y por la susceptancia en derivación 


(2) Impedancia de entrada deseada o 
real de la red, especificada por Rs y Xs O 
por Gp y Bp; 

(3) Circuito cargado Q calculado con 
los terminales de entrada y salida conecta- 
dos. 

El método corriente consiste en usar 
achatadores de adaptación en L, T o 
doble T o bien redes con trasformador 
sintonizado. Los sistemas más elaborados 
emplean líneas exponenciales y trasfor- 
madores balún, 

Adaptación de entrada — En práctica- 
mente todas las etapas con transistores de 
potencia, el circuito de entrada debe 
proporcionar adaptación entre una impe- 
dancia de la fuente, que es alta compara- 
da con la impedancia de entrada del 
transistor, y la entrada del transistor. 
Cuando se usan varias etapas, las impe- 
dancias de entrada y salida de una etapa 
excitadora son generalmente mayores que 
las de la etapa siguiente. 

En la mayoría de los buenos transisto- 
res de RF, la parte real de la impedancia 
de entrada es por lo general baja, del 
orden de unos pocos décimos de ohm a 
varios ohms. En una determinada familia 
de transistores, la parte resistiva de la 
impedancia de entrada con emisor común 
es siempre inversamente proporcional al 
área del transistor y, por lo tanto, es 
inversamente proporcional a la capacidad 
de potencia de salida del transistor, 
suponiendo las mismas inductancias de 
emisor, 

La parte reactiva de la impedancia de 
entrada es una función de la inductancia 
de la cápsula del transistor, así como 
también de la capacitancia de entrada del 
propio transistor, Cuando la reactancia 
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capacitiva es menor que la reactancia 
inductiva, la realimentación de baja fre- 
cuencia a la báse puede ser excesiva. No 
es raro usar una entrada inductiva en los 
transistores de alta potencia de área 
grande porque la reactancia de entrada es 
una combinación en serie de la inductan- 
cia de los terminales de la cápsula y la 
capacitancia de entrada del propio transis- 
tor. Así, con bajas frecuencias, la entrada 
es capacitiva y con frecuencias más altas 
se hace inductiva; en cierta frecuencia 
determinada es totalmente resistiva. 


Adaptación de salida — Aunque la 
máxima ganancia de potencia se obtiene 
en condiciones adaptadas, puede ser nece- 
saria una desadaptación para satisfacer 
otros requerimientos; por ejemplo, para 
obtener la selectividad deseada. En los 
amplificadores de potencia, la impedancia 
de carga presentada al colector, RL, no se 
hace igual a la resistencia de salida del 
transistor. En lugar de ello, el valor de Rx 
lo determina la potencia de salida requeri- 
da y la tensión de colector de CC de pico. 
La tensión de CA de pico es siempre 
menor que la tensión de alimentación 
debido a la tensión de saturación de RF. 
La resistencia de carga de colector Ry 
puede expresarse así: 


R, = (Veo) ABE (374) 


Los diseños para redes de acoplamien- 
to sintonizadas, no sintonizadas, de banda 
angosta y alto Q y de banda ancha se 
considerarán más adelante en ciertas 
aplicaciones específicas. En algunos casos, 
particularmente en los trasmisores móvi- 
les y de aviones, las consideraciones sobre 
funcionamiento seguro deben incluir las 
variaciones de la carga, tanto en valor 
absoluto como en fase; también tienen 
que incluir circuitos de protección o 
especificaciones de prueba reales impues- 
tas al transistor para asegurar un funcio- 
namiento seguro bajo las peores condicio- 
nes de carga. , 
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Diseño de las redes 


Los componentes básicos que se consi- 
derarán en el diseño de las redes adapta- 
doras aparecen en la Fig. 483. Para la red 
adaptadora de entrada, se ha supuesto 
que la fuente es un generador cuya 


IMPEDANCIA DE 
FUENT 






IMPEDANCIA 
DE CARGA 





Figura 483. Componentes básicos considerados 
en el diseño de una red adaptadora. 


impedancia es de SO ohms. Para la red 
adaptadora de salida, la fuente es la salida 
del transistor, que puede ser aproximada 
como se muestra en la Fig. 484, 





¡NDA 


Figura 484. Circuito equivalente para la salida 
de un transistor. 


Diseño del circuito de salida — Cuando 
se especifican la tensión de alimentación 
de CC y la potencia de salida, el 
proyectista del circuito determinará la 
carga para el circuito de colector [Ri = 
(Vce )*/2Po]. Debido a que generalmente 


se diseña un amplificador de potencia de 


RF para amplificar determinada frecuen- 
cia O banda de frecuencias, se utilizan 
normalmente circuitos sintonizados como 
redes de acoplamiento. La elección del 
circuito sintonizado de salida debe hacer- 
se teniendo en cuenta la correcta adapta- 
ción de carga y el buen rendimiento del 
circuito sintonizado., 

Como resultado de las grandes fluctua- 
ciones dinámicas de tensión y corriente 
en un amplificador de potencia de RE 
clase C, la corriente de colector contiene 
una gran cantidad de armónicas. Este 
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efecto es causado principalmente por la 
alinealidad de las características de trans- 
ferencia del transistor. Las redes de 
acoplamiento sintonizadas seleccionadas 
deben ofrecer una impedancia relativa- 
mente alta a estas corrientes armónicas y 
baja impedancia a la corriente funda- 
mental. 

Los amplificadores de potencia de RF 
clase C están polarizados en sentido 
inverso más allá del corte de la corriente 
de colector; las corrientes armónicas se 
generan en el colector y su amplitud es 
comparable a la de la componente funda- 
mental. Sin embargo, si la impedancia del 
circuito sintonizado es suficientemente 
alta a las frecuencias armónicas, la ampli- 
tud de las corrientes armónicas se reduce 
y la contribución de éstas a la circulación 
de corriente promedio en el colector se 
reduce al mínimo. Por consiguiente, la 
disipación de potencia de colector dismi- 
nuye y el rendimiento de salida del 
circuito de colector aumenta. 

Las Figs. 485 y 486 ilustran el uso de . 


Circuitos sintonizados en paralelo para 


acoplar la carga al circuito de colector, El 





PARA RELACION DE ESPIRAS N:1 


Vea? 
(1) R. -= a (PARA CLASE C) 
: a NOR; 


3) xc2=RL AZ 
MT 
OL RL 


Figura 485. Método de acoplamiento de la 
salida del circuito sintonizado y ecuaciones de 
diseño en las cuales la salida se transfiere a la 
carga por un capacitor de acoplamiento en serle. 
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Figura 486, Método de acoplamiento de la 

salida del circuito sintonizado y ecuaciones de 

diseño en las cuales la salida a la carga se 
obtiene de un divisor de tensión capacitivo. 


colector del transistor está conectado a la 
bobina de salida, El capacitor C, permite 
sintonizar la frecuencia fundamental y el 
capacitor C¿ proporciona la adaptación 
de carga de Ru al circuito sintonizado. La 
RL trasformada a través de todo el 
circuito sintonizado se reduce para adap- 
tar al colector mediante la adecuada 
relación de espiras de la bobina L,. Si se 
elige correctamente el valor de la induc- 
tancia L, y la porción de la inductancia 
de la bobina de salida situada entre 
colector y masa es suficientemente alta, la 
parte armónica de la corriente de colector 
del circuito sintonizado será pequeña. Por 
lo tanto, la contribución de la corriente 
armónica a la componente de CC de 
corriente del circuito se reduce al míni- 
mo. El uso de una conexión reductora 
entre el colector y la bobina mantiene al 
Q cargado del circuito y reduce al 
mínimo la variación en el ancho de banda 
del circuito de salida al variar la capaci- 
tancia de salida del transistor. 


Aunque los circuitos de las Figs. 485 y 
486 permiten acoplar la carga al circuito 


435 


de colector con una buen supresión de la 
corriente armónica, las redes de los 
circuitos sintonizados presentan una seria 
limitación a frecuencias muy altas. En 
razón del bajo coeficiente de acoplamien- 
to de las bobinas a frecuencias muy altas, 
la posición de la derivación se establece 
por lo general empíricamente para obte- 
ner la adecuada carga de colector. La Fig. 
487 muestra varias redes de acoplamiento 
de salida adecuadas que proporcionan la 
carga requerida de colector y también 
suprimen la circulación de corriente ar- 
mónica en el colector. Estas redes no 
dependen del coeficiente de acoplamiento 
para la trasformación de la impedancia de 
carga. 

La capacitancia de salida de colector 
para las redes de la Fig. 487 se incluye en 
las ecuaciones del diseño. La capacitancia 
de salida de colector de un transistor 
varía considerabiemente con las grandes 
fluctuaciones dinámicas de la tensión 
colector-emisor y depende tanto de la 
tensión de alimentación de colector como 
de la potencia de salida. 


Diseño del circuito de entrada — El 
circuito de entrada de la mayoría de los 
transistores puede representarse por un 
resistor rbp en serie con un capacitor 
Cent. La red de entrada debe sintonizar 
en forma aproximada la capacitancia 
Cent y proporcionar una carga puramente 
resistiva al colector de la etapa excita- 
dora. La Fig. 488 muestra varias redes 
capaces de acoplar la base a la salida de la 
etapa excitadora y de sintonizar en forma 
aproximada la capacitancia de entrada 
Cent. En el caso de que el transistor 
usado tenga entrada inductiva, la reactan- 
cia Xej se hace igual a cero y la 
inductancia de base se incluye como parte 
del inductor L, en redes similares a las 
que aparecen en la Fig. 488(a) y como 
parte de L, en redes similares a las de la 
Fig. 488(c), En la Fig. 488(a), el circuito 
de entrada está formado por la red T 
compuesta de C,, C, y L;. Si al valor de 
la inductancia L, se lo elige de manera 
que su reactancia sea.mucho mayor que la 
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Figura 487. Redes de acoplamiento de salida adicion 


ales para transistores Incluyendo la 
capacitancia de salida de los transistores. 
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Figura 488, Redos de acoplamiento de los circuitos de entrada de los transistores, 
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Figura 489. Otras redes de ao a 


cuadas de amplificadores de RF para obtener la 


xima transforencia de potencia, 
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de Cent, la sintonización en serie del 
circuito base-emisor se obtiene por L, y 
por la combinación en paralelo de C, y 
(C; + Cp). Los capacitores C, y: Co 
proporcionan la adaptación de impedan- 
cias de la resistencia de entrada resultante 
rbp> al colector de la etapa excitadora. La 
Fig. 488(b) muestra una red en T en la 
cual la ubicación de L, y C, se elige de 
manera tal que la reactancia del capacitor 
sea mayor que la de Cent; C, puede 
usarse entonces para aumentar  rbp 
hasta un valor adecuado a través de L;. 
La resistencia resultante en paralelo a 
través de L, es trasformada en el valor 
requerido de carga de colector por los 
capacitores C, y Cy. La resonancia en 
paralelo del circuito se obtiene por L; y 


por la combinación en paralelo (C, + Cp) 


y C, , 

Los circuitos de la- Fig. 488(a) y 
488(c) requieren que el colector del 
transistor de excitación sea alimentado en 
derivación por un inductor de RF de alta 
. impedancia. La Fig. 488(c) muestra una 
red de acoplamiento que elimina la 
necesidad de un inductor. En este circui- 
to, el colector del transistor de excitación 
es sintonizado en paralelo y la juntura 
base-emisor del transistor de salida es 
sintonizada en serie. La Fig. 489 ilustra 
varias otras formas de acoplar las redes 
que pueden usarse en los diseños de 
amplificadores de potencia de RF. 


El gráfico de impedancia-ad mitancia 


Uno de los instrumentos más útiles 
para diseñar redes adaptadoras es el 
gráfico de impedancia-admitancia. Este 
gráfico puede definirse simplemente co- 
mo el plano del coeficiente de reflexión 
para las admitancias y proporciona un 
método más sencillo y rápido de análisis 
del circuito que el ofrecido por los 
gráficos rectangulares de admitancia o 
impedancia, El gráfico representa gráfica- 
mente todas las redes adaptadoras tipo 
escalera y muestra los rangos de sintonía 
aplicables para componentes variables. 
Low valores de componente concentrada 
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para una dada frecuencia se deterininan 
directamente del gráfico en valores nor- 
malizados. El gráfico puede usarse para 
circuitos equivalentes idealizados, como 
así también para circuitos que emplean 
trasformadores o bobinas con deriva- 
ciones. 

La Fig. 490 ilustra la disposición bási- 
ca del gráfico. Los elementos en deriva- 
ción de una escalera siguen los círculos de 
admitancia (en líneas de trazos). Los 
valores de los elementos en derivación 
corresponden a valores de los arcos de 
intersección. Los elementos en serie si- 
guen los círculos de impedancia; los 
valores correspondientes se leen sobre los 
arcos de intersección que corresponden. 


Reglas para representar redes y compo- 
nentes — Cuando se agrega un sólo ele- 
mento, L, C o R, a una impedancia 
conocida, uno de los siguientes paráme- 
tros no varía: resistencia (R), reactancia 
(X), conductancia (G) o susceptancia (B). 
(Los componentes no ideales deben divi- 
dirse en dos componentes ideales separa- 
dos; por ejemplo, un inductor con pérdi- 
das en componentes separados L y R.) 
Por consiguiente, el componente sigue esa 
curva de parámetro constante. Por ejem- 
plo, un inductor conectado en serie con el 
circuito no varía la curva de resistencia en 
serie. El procedimiento para cada tipo de 
componente se incluye en la Tabla 
XXXIV, la cual, junto con la Fig. 491, 
indica el sentido de avance a lo largo de la 
curva y hace innecesario determinar el 
signo positivo o negativo en las reactan- 
cias O susceptancias. 


Factor de calidad, Q — El Q de 
funcionamiento debe especificarse, junto 
con las impedancias de entrada y salida, 
en el diseño de una red adaptadora. El 
valor absoluto del Q de funcionamiento 
es una solución de compromiso entre 
rendimiento y supresión de armónicas. 

Lamentablemente, el Q exacto de 
funcionamiento de un circuito complejo 
no siempre se puede determinar calculan- 
do a una sola frecuencia. Cuando se 


Circuitos de Potencia RCA 


Tabla XXXIV — Procedimiento para Representar los Valores de los 
Componentes en el Gráfico de Impedancia-Admitancia 


Usar Valor del 
Agregar Gráfico Seguir una Curva de Sentido Componente 
L en serie Z R en serie constante Horario XL =X+ - Xi 
[» en serie Z R en serie constante Antihora-  — Xc=X+-— Xi 
rio 
R en serie Z X constante Hacia a- Rs =Hf — Ri 
bierto 

Derivación Y R en paralelo cons Antihor+ BL =Bf- Bi 
+L tante rio 

Derivación Y R en paralelo cons- Horario Bc=B+ — Bi 
+ C tante 

Derivación y B constante Hacia cor-  1/Rp=G+f — 6; 
+ R tocircuito 


Calcular la variación en X, B, G y R sin tener en cuenta los signos + y — de los puntos del gráfico, 

Sin embargo, es necesario asegurarse de medir la variación total en X, R, B o G. Por ejemplo, un ca- 

pacitor en serie que varía de X¡ =0,4 inductiva (por encima de la línea de R pura) a X¡ =0,3 capa- 

citiva (por debajo de línea de R pura) tiene un valor de 0,7. 

Nota: La ae risecIOn se refiere a componentes con un terminal a masa y en paralelo con el resto de 
la red. 
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Figura 490. Gráfico de impedancla-admitancia. 
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utilizan las ecuaciones de diseño del 
circuito, es posible superar este problema 
definiendo un,Q de funcionamiento que 
pueda ser fácilmente calculado y que se 
aproxime al Q real. La técnica gráfica usa 
el mismo tipo de aproximación, pero en 
forma más simple y visible. El Q de cada 
nodo del gráfico del circuito se determina 
mediante las curvas de Q constante de la 
Fig. 492. El nodo que tiene el Q más alto 
es el que predomina; este Q es definido 
entonces como el Q de funcionamiento 
del circuito. 

Valores normalizados — Los gráficos 
de impedancia emplean valores normaliza- 
dos. Esta técnica gráfica requiere que los 
valores normalizados de impedancia y 
admitancia sean coherentes. Los ejemplos 
usan 1 Q= 13= [50%] (para impedan- 
cia) = [(1/5075)] (para admitancias). (No- 
ta: Los corchetes se utilizan aquí, y en 


CORTO- 
CIRCUITO 
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textos e ilustraciones sucesivos, para 
indicar las impedancias o admitancias 
reales representadas por los valores nor- 
malizados). Los símbolos ohm (2) y mho 
(15) se mantienen en el gráfico para 
distinguir entre impedancia y susceptan- 
cia. Se usa un factor normalizador de 
50 ohms porque este valor representa una 
impedancia de carga común del amplifica- 
dor de RF, 

Técnica de graficado — La red adapta- 
dora puede diseñarse o analizarse median- 
te el uso de un mapa de la red, el cual se 
prepara graficando cada componente (in- 
cluyendo las impedancias de entrada y 
salida) en el gráfico de impedancia. Para 
este propósito, existen gráficos dobles de 
impedancia-admitancia, como el de la Fig. 
490, pero las numerosas curvas requeridas 
dificultan su lectura. Se puede preparar 
un mapa de la red más práctico sobre 


XL =0w 
Rs = 00 
XC=0 
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Figura 491, Método usado para trazar las curvas de parámetro constante para los componentes de 
la red adaptadora. 
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Figura 492. Gráfico de curvas de Q constante. 


papel de calco; este papel se coloca sobre 
un gráfico de impedancia o de admitancia 
para Calcar las curvas, leer los valores y 
comparar las impedancias. Las Figs. 493 y 
494 muestran versiones simplificadas de 
un gráfico de impedancia común y un 
gráfico de admitancia común, respectiva- 
mente. Las coordenadas de admitancia 
tienen la misma forma que las coordena- 
das de impedancia, salvo que están inver- 
tidas 180 grados. Esto se puede verificar 
fácilmente superponiendo la Fig. 493 
sobre la Fig. 494 con los puntos cortocir- 
cuito y abierto de un gráfico alineados 
con los puntos abierto y cortocircuito, 
respectivamente, del otro gráfico. 


El primer paso en la preparación de un 
mapa de la red consiste en trazar el 


perímetro del gráfico de impedancia 
(línea de R pura) y aquellas curvas 
normales de R, G, X y B que sean 
absolutamente necesarias. «Los puntos 
“abierto” y “cortocircuito” (o la línea de 
R pura) también deben marcarse para 
alinear exactamente al papel de calco. Los 
valores de los componentes pueden deter- 
minarse con suficiente precisión mediante 
las curvas trazadas en los gráficos de 
impedancia o admitancia colocados deba- 
jo del papel de calco. 

Los siguientes ejemplos numéricos ilus- 
tran el uso de la técnica de graficado para 
determinar los parámetros de los diferen- 
tes tipos de redes adaptadoras. 

Determinación de la impedancia de 
entrada: La Fig. 495 muestra una red 
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Figura 493. Gráfico de impedancia. 


adaptadora de salida típica, junto con el 
mapa de la red usado para determinar la 
impedancia de entrada requerida para esta 
red, La reactancia de cada componente de 
la red es conocida (en base a los valores 
de los componentes y a la frecuencia de 
funcionamiento) y la impedancia de en- 
trada tiene que ser determinada. Las 
reactancias de los componentes se repre- 
sentan utilizando curvas calcadas de los 
gráficos Z, Y y Q en la siguiente forma: la 
impedancia de carga de salida, 50 ohms 
normalizados a 1 ohm, se coloca sobre el 
gráfico Z. Luego, la curva de C, en serie 
se representa sobre una curva de R 
constante a través de 1 ohm, como se 
indica en la Fig. 495. La curva de C, en 
serie debe cambiar su reactancia por su 
valor dado, 100 ohms normalizados a 
2ohms, y la curva requerida de X= 
2 ohms constantes normalizados se traza 


€ 


del gráfico Z. La curva C, termina en el 
punto A, donde B = 0,04 mho, y en este 
punto comienza la curva de L en deriva- 
ción. El inductor en derivación tiene una 
susceptancia normalizada de 1mho. La 
curva de este inductor sigue la coordena- 
da de admitancia constante Rp, pasa a 
través del punto A y termina en Bf= 
BL — Bi= 1 — 0,4= 0,6 mho. (La Tabla 
XXXIV resume este procedimiento. Debe 
recordarse que en este caso la curva cruza 
el eje de R pura.) Este punto está 
indicado como punto B en. el mapa de la 
red de la Fig. 495. En forma similar, la 
curva de C, en serie está graficada a lo 
largo de la coordenada de Rs constante, 
pasa a través del punto B y termina en 
Xs= Xe —Xi¡= 1,5 — 1,5= 0 ohm. El 
valor normalizado de impedancia de en- 
trada se lee sobre el gráfico Z como 
0,5 ohm. El Q de la red adaptadora se lee 
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Figura 494. Gráfico de admitancia. 


en las curvas de Q en los dos extremos A 
y B. El Q es 2 en el punto A y 3 en el 
punto B. Al valor mayor 3 se lo considera 
como el más representativo de la red OQ. 


Determinación de los componentes de 
la red: En los ejemplos siguientes se 
indican los procedimientos gráficos usa- 
dos en el diseño de cuatro tipos diferentes 
de redes adaptadoras. Para el primer tipo, 
se da una explicación detallada del proce- 
dimiento gráfico. Para los demás tipos, se 
considera suficiente una lista-tabulada de 
los pasos requeridos en razón de la 
similitud básica de los procesos gráficos, 
Los mapas de las redes para estos ejem- 
plos muestran sólo las curvas requeridas 
para determinar los parámetros de la red; 
todas las demás curvas se han omitido 
para mayor claridad, (En los ejemplos, las 
curvas de los componentes se han repre- 


D 
A 
Da a 


sentado según lo descripto en la Tabla 
XXXIV.) 

l. Diseño de una red con C con 
derivaciones. La Fig. 496 muestra la 
configuración del circuito y el mapa de la 
red usado para determinar los valores de 
los componentes para una red adaptadora 
con C con derivaciones requerida para 
trasformar $0 ohms a 20 ohms con un Q 
de 6. Los procedimientos usados para 
preparar el mapa de la red son los 
siguientes: 

(a) Los puntos de entrada y salida 
normalizados (es decir, los puntos 1 + 
jOS2 y el punto 0,4 + jOS2 están ubicados 
sobre las coordenadas del gráfico de 
impedancia. 

b) La curva de Q = 6 se traza sobre el 
gráfico de Q de la Fig. 492. 
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Figura 495. Red adaptadora de salida típica y mapa de la red usados para determinar la 
impedancia de entrada necesaria para esta red. 


(c) La curva para L en derivación se 
traza a lo largo de la curva de Rp 
constante = 1,075 (en el gráfico de admi- 
tancia) desde el punto de terminación 1 + 
jOS2 hasta la intersección de esta curva 
con la curva de Q = 6. A esta intersección 
se la indica con la letra A para posteriores 
referencias. 

(d) Se traza una curva de Rs constante 
para C, en serie con el gráfico de 
impedancia. El punto de partida para esta 
curva es A. 

(e) La curva para C, en derivación se 
traza entonces entre el punto final 0,4 + 
jOS2 y la intersección de esta curva con la 
de C, en serie, La intersección de las 
curvas €, y Cy está indicada como punto 


| 


B. (Aunque la intersección B se determina 


después de trazar la curva para C, en 


derivación, se la considera como el punto 
de partida para la Curva de CE, én 
derivación.) 

(f) Como tarea de rutina, se determi- 
nan los valores de reactancia X y suscep- 
tancia B para los puntos de intersección A 
y B mediante los gráficos en serie y 
paralelo. 


Para el punto A, X= 0,16 ohm y B= 
6 mho. 

Para el punto B, X= 0,10ohm y B= 
9 mho. 


(g) Como se indicó en la Tabla 
00d los valores de reactancia normali- 
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Figura 496. Configuración del circuito y mapa de la red usados para determinar los valores de los 
componentes de una red adaptadora de C con derivaciones. 

zada para el inductor L en derivación, el (h) Los valores reales de reactancia de 

capacitor C, en serie y el capacitor C, en L,C y C, se determinan entonces de la 

derivación se determinan restando los siguiente manera: | 

valores en el punto inicial de las curvas de 

estos componentes de los valores que XL =5S0/ABL = 50/6 

aparecen en el punto final de estas curvas, = 8,3 ohms 

obteniéndose los siguientes valores: 

Xc1 =50(AXc1)=50(0,06) 


ABL  =Bíen a) — Bien 1 + j082) 
=6U-—0=6mhos - E 

AXci =X(enB)—X(en A) ds ' De me 
= 0,10 — 0,16 =0,06 ohm AN 

ABc2  =Bíen 0,4 + jon) — Bien B) (1) Los valores de los componentes 
=0 -91= 9 mhos para el filtro se pueden calcular entonces 
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en base a las reactancias y la frecuencia de 
funcionamiento. 


El procedimiento detallado dado ante- 
riormente se resume en la Tabla XXXV, 
Para quien está familiarizado con los 
procesos gráficos básicos, esta tabla pro- 
porciona suficiente información para el 
diseño de la red de filtro. 


Un análisis intuitivo de la red de C con 
derivaciones indica que el inductor 1. en 
derivación reduce la impedancia de salida 
de 50 ohms al valor representado por el 
punto A en el mapa de la red y también 
que el capacitor C, en derivación reduce 
la impedancia de la entrada de 20 ohms a 
un valor casi igual, como lo representa el 
punto B. La capacitancia en serie C, 
compensa la diferencia en la reactancia de 
los dos puntos de impedancia A y B y 
proporciona resonancia. Los valores de 
los capacitores Cy y C, deben ser 
cambiados juntos para mantener la reso- 
nancia cuando se varía la impedancia de 
entrada. El Q se determina por el induc- 
tor L y por la impedancia de carga de 
50 ohms. En el lado de entrada, la 
relación de trasformación es menor y el Q 
debe ser inferior. 
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2. Diseño de una red pi. La Fig. 497 
muestra la configuración del circuito y el 
mapa de una red adaptadora tipo pi 
requerida para trasformar 50 ohms en 
20 ohms con un Q de 5, Los procedimien- 
tos de graficado de la red usados para 
determinar los valores de los componen- 
tes aparecen en la Tabla XXXVI. 

En la red adaptadora tipo pi, el C en 
derivación colocado a través de la salida 
de S0Oohms, reduce la impedancia de 
salida a un valor representado por el 
punto A en el mapa de la red. El 
capacitor en derivación colocado a través 
de la entrada de 20o0hms reduce la 
impedancia de entrada a un valor casi 
igual al representado por el punto B. El Q 
en la entrada es menor debido a que la 
variación de la impedancia es menor. El 
inductor en serie conecta la entrada y 
salida y anula las reactancias de los 
capacitores. La trasformación de impe- 
dancias está determinada por la diferencia 
existente entre los Q de entrada y salida. 


3. Diseño de una red de L con 
pérdidas, La Fig. 498 muestra la configu- 
ración del circuito y el mapa de una red 
adaptadora de L con pérdidas requerida 





Tabla XXXV — Procedimiento para determinar los valores de los 
componentes de una red adaptaádora con C con derivaciones 


Paso 
N? — Curvas de los componentes 
Camponentes Punto Punto final y 
inicial come se lo determina 

1 Q=5 
2 C, en deriv, (1 +j0)82 A, intersección de C, y Q=5 
3 L en serie A B, intersección de C, y'C, (paso 4) 
4 C, en deriv B (0,4 + jO)a 

Valores de los parámetros de intersección 

intersección Susceptancia B Reactancia X 
5 A 5vu 0,198 
6 B 8,33 0,1182 

Cálculo de los valores de los componentes 

Componente Punto Punto Variación del parámetro Valor del 

inicial final (valores normalizados) componente 

' C, en doriv, (1+jJ0)2 A ' AB=5-0=5y Xc, =50/4B=10 vu 
8 L en sorio A B AX =0,11 + 0,19=0,30 X =50(4X)=15 y 
0 O, en dorlv, 8 (0,440) AB =0 -8,33 = 8,334 Xc,=50/4B= 6 y 
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Figura 497. Configuración del circuito y mapa de la red usados para determinar los valores de los 
componentes de una red adaptadora pi. 


Tabla XXXVI — Procedimiento para determinar los valores de los 
componentes de una red adaptadora tipo Pl 


Paso 
N? — Curvas de los componentes 

Componente Punto Punto final y 

inicial como se lo determina 
1 0Q=6 
2 L en deriv. (1 +j0)a A, deseen por la intersección de las curvas 
y - 
3 C, en serie A B, determinado por la intersección de las curvas 
ó Ly 

4 C, enderiv, B 0,452 + ¡Os =1205] 

Valores de los parámetros de intersección tomados de los gráficos X e Y 

Intersección Reactancia X Susceptancia B 
5 A 0,1692 6u 
6 B 0,108 915 

+ Cálculo de los valores de los componentes 
Componente Punto Punto Variación del parámetro Valor del 
inicial final (valores normalizados) — componente 

1 Lon deriv, (1 + ¡Ola A ¿48B»b6-0»- 6 X 50/4Bw0,335 
B on sorlo A AX 0,10 060 Xe »AX(50)=3 
y ' on der. (0,4410) AAA LOS Xe! AO bn 
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Figura 498. Configuración del circuito y mapa de la red usados para determinar los valores de los 
componentes de una red adaptadora con L que produce gran caída de tensión. 


para trasformar 50 ohms en 10 ohms con 
un Q de”S. La Tabla XXXVI da el 
procedimiento gráfico usado para deter- 
minar los valores de los componentes de 
esta red. 

En la red de L con pérdidas, el 
inductor en serie aumenta la impedancia 
de la entrada de 10 ohms y determina el 
Q de funcionamiento de la red. El 
capacitor en serie aumenta la impedancia 
de la salida de 50 ohms y el capacitor en 
derivación sintoniza en forma aproximada 
la reactancia excedente. A pesar de la 
gran trasformación de impedancias (10 a 
50 ohms), todos los valores de los compo- 
nentes tienen impedancias casi iguales 
(56, %0 y 100 ohms) Estos valores 


relativamente grandes hacen que los com- 
ponentes sean muy prácticos, siendo 
particularmente ventajosos para adaptar 
en la base de un transistor con una 
impedancia de unos pocos ohms. 


4. Diseño de una red que contiene 
cuatro componentes no especificados. La 
Fig. 499 ilustra la configuración del 
circuito y el mapa de una sección 
adaptadora requerida para trasformar una 
impedancia de carga de 50ohms en 
12,5 ohms para la impedancia de carga 
del colector de un amplificador transisto- 
rizado con un Q de 5, El colector del 
transistor tiene una reactancia capacitiva 
de salida en paralelo de 250 ohms. Esta 
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Tabla XXXVII — Procedimiento para determinar los valores de los 
componentes de una red adaptadora de L con perdidas 


Curvas de los componentes 


Paso Componente Punto Punto final y 

Ne inicial como se lo determina 
1 0=5 
2 L en serie 0,28 A, intersección de las curvas L y O =5 
3 C, en deriv A B, intersección de las curvas C, y C, 
4 C, en serie B 1,08 


, 


Determinación de los valores de los componentes 


Componente Punto Punto Variación del parámetro Valor del 
inicial final (valores normalizados) componente 
L 0,29 X=1,0. AX=10-0=1009 X._=500 
C, A,B = 0,96 B, B=0,395 AB =0,395 — 0,96 = 0,56 05 Xc.=89,5 9 
C, B,X=2,0 1,0 AX=0-20=20g9 Xc, = 100 0 
? CENT L C 
12.50 2502 | | P 2 < 5092 P 








C, EN SERIE 


38 1370=[685 12] 







L, ENSERIE — l, 
11761 =:[B82] 
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Figura 499. Configuración del circuito y mapa de la red usados para determinar los valores de los 
componentes para la red adaptadora que incluyo cuatro componentes no especificados. 
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red tiene cuatro componentes no especifi- 
cados (L,, L,, C, y C2) y tres condicio- 


nes requeridas. Los valores de sólo tres de . 


los componentes se pueden determinar 
por técnicas gráficas, mientras que el 
valor del cuarto componente debe ser 
asignado arbitrariamente. El valor de L, 
es elegido normalmente de manera tal que 
este componente esté casi en resonancia 
con Cent a la frecuencia de funcionamien- 
to. Sin embargo, en este ejemplo el valor 
seleccionado para L, és pequeño para 
demostrar la flexibilidad en la elección. 

El primer paso en la preparación del 
mapa es representar todos los valores 
conocidos y asignados. Los tres compo- 
nentes restantes son luego graficados y 
calculados como en los ejemplos 1, 2 y 3. 
Los procedimientos gráficos se indican en 
la Tabla XXXVII. 


Esta red proporciona la mejor separa- 
ción de trasformación de impedancias, 
ajuste de resonancias y Q de funciona- 
miento. Los componentes L, y Cent son 
casi resonantes; sin embargo, no se requie- 
re una resonancia perfecta. El circuito 
sintoniza bien inclu". ,con grandes errores 
en Cent o L,. Ei éapacitor C, reduce la 
impedancia de salida de 50 ohms a la 
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resistencia en serie requerida en la entra- 
da. Por lo tanto, el capacitor C, es el 
principal ajuste de carga para el amplifica- 
dor. Los componentes Lz y C, forman 
un circuito resonante en serie que com- 
pensa las diferencias en las reactancias de 
entrada y salida. El inductor L, y la 
entrada de 12,5 ohms determinan que el 
Q de funcionamiento sea relativamente 
independiente de la resonancia. Por lo 
tanto, el Q se controla con bastante 
exactitud. El capacitor C, compensa el 
inductor adicional L, requerido para 
proporcionar el Q adecuado, pero no es 
necesario para adaptar la entrada a la 


salida. Por lo tanto, C, es el ajuste de: 


resonancia y C, el ajuste de carga. 


Efecto de las variaciones de los compo- 
nentes en el diseño gráfico — Una ventaja 
particular del diseño gráfico de la red es 
que las variaciones en los valores de los 
componentes pueden ser fácilmente eva- 
luadas. La red tipó pi del ejemplo 2 (Fig. 
497) fue diseñada para una impedancia de 
entrada de 20 ohms, pero se la puede 
cambiar por medio de componentes varia- 
bles. Dos componentes deben ser variados 
para: 1) variar:la impedancia y 2) mante- 
ner la resonancia. En esta red tipo pi, 
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Tabla XXXVII! — Procedimiento para determinar los valores de los 
componentes para una red adaptadora en la cual se usan cuatro 
componentes no especificados 


Paso Punto Punto final 
N” Componentes inicial y como se lo determina 
1 Cen+ en deriv. (0,25+j0)8 A, determinado por el valor dado para Cen: 
2 L, en deriv. A B, determinado por el valor asignado para X, 
3 Q=5 — -- 
4 L, en serie B C, determinado por la intersección de L, y O=5 
5 C, en serie C o ma UA por la intersección de C, y C, 
paso ; 
6 C, en deriv. D (1 +j0)0 
Componente Punto Punto Variación del parámetro Valor del 
inicial final (valores normalizados) componente 
Cant 0,25 AB=0,28 AB =0,20 =0,2 3 X cent = 2509 
á L, AB=0,234 BB=0,63 AB=0,6 +0,2=0,83 Xu =62,58 
B,X=0,048 C,X=18N  AX=1,8-—0,04= 1,769 XL, =880 
C, (,X=1,8N.  D,X=0,438R  AX=0,43-1,8=1,370. Xe,. = 68,59 
O, 0,B=1,776 1,08n 48B=0-177=1,170 "Xc, =28,20 


L 
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q: (ITw+t CR) 
(b) 


Figura 568. Circuitos equivalentes para el amplificador de emisor común de la Fig. 567: (a) sin 
elementos parásitos; (b) circulto equivalente simplificado. 


tor que tiene un fr de 1,5 GHz y se usa 
una Ce de 1,5 picofarads, el ancho de 
banda calculado con la Ec.(416) es 
8 MHz para Rg= 7S5ohms, Ri = 
300 ohms e lc = $0 miliamperes. La 
correspondiente ganancia de tensión es 
140. Para obtener el ancho de banda 
requerido en un sistema CATV, es necesa- 
rio empiear técnicas de compensación que 
permitan adoptar una solución de com- 
promiso entre la ganancia y un ancho de 
banda mayor. | 

Los amplificadores transistorizados no 
pueden diseñarse para permitir adoptar 
una solución de compromiso entre ganan- 
cia y ancho de banda en una relación 1:1. 
La Ancla de tensión de una etapa 
amplificadora de emisor común no es 
inversamente proporcional al ancho de 
banda, como se puede determinar me- 
diante las Ecs, (416) y (417). Uno de los 
criterios importantes de un amplificador 
transistorizado de banda ancha es, por lo 
tanto, su aptitud para intercambiar ganan- 
cia por ancho de banda, Otra manera de 
formular este criterio es que la degrada- 
ción en el producto ganancia-ancho de 
banda debe ser pequeña, 


. 


Realimentación en derivación entre 
colector y base — Un método común y 
sencillo para intercambiar ganancia por 
ancho de banda en un amplificador de 
emisor común consiste en una realimenta- 
ción en derivación entre colector y base, 
compuesta de, resistencia e inductancia, 
Fig. 569. La ganancia de corriente a bajas 
frecuencias es aproximadamente igual a la 
relación entre Rs y Ri. La resistencia de 
realimentación Rf debe estar en el rango 
Ry < Rr< RiL/(1 — %0). Sin la inductan- 
cia L, esta técnica no permite obtener 
anchos de banda grandes porque la 
resistencia de realimentación llega a ser 
tan baja que carga los circuitos de entrada 
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y salida, reduciendo así el producto 
ganancia-ancho de banda. La impedancia 
de entrada efectiva es la impedancia de 
entrada del transistor en paralelo con una 
resistencia igual a la resistencia de reali- 
mentación Rf dividida por (1+ K), 
donde K es la ganancia de tensión. La 
carga presentada al colector del transistor 
se compone de la resistencia de realimen- 
tación Rf en paralelo con la resistencia 
RL. Sin embargo, si se conecta una 
inductancia L en serie con la resistencia 
de realimentación Rs, el producto ganan- 


cia-ancho de banda puede volver a su. 


valor sin realimentación. La inductancia 
tiende a eliminar la resistencia de reali- 
mentación del circuito a frecuencias supe- 
riores a (1-— Q%) fr, y así elimina su 
efecto sobre la amplificación de corriente 
a alta frecuencia. La expresión aproxima- 


da para determinar el valor de la induc- 


tancia es la siguiente: 


L == (Rs de Ty” Lo Ry) R ¿2 Fr Ri. 
(418) 


Degeneración de emisor — Otro méto- 
do común para intercambiar ganancia por 
ancho de banda es usar regeneración de 
emisor o compensación de emisor, Fig. 
570. Se provee realimentación simple de 
resistencia-capacitancia entre emisor y 
masa para intercambiar ganancia por 
ancho de banda. El efecto de la resisten- 
cia Re es reducir la ganancia a frecuencias 





AA 570, Ama ioador transiytorizado que 
utiliza mb ac! o emisor para aumentar el 
noho de banda del circulto, 
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bajas. Las ecuaciones para la ganancia de 
tensión y ei ancho de banda de este 
amplificador, cuando Ze= Re, son las 
siguientes: 


Ganancia = Y2 — A o 
Va Ao R.+r. + (1—a.) 
L (Ri+ri'+Re) 


1 


¡€ --__ A 


VE PCea le (Rs+rp +Ro) 
Ko Rs + pe | U=am) 
(Rs +r. +Ro 





(419) 


(420) 


Comparando las Ecs. (417) y (420) se ve 
que es posible un aumento del ancho de 
banda si Rs + rp' > Re. El efecto de la 
capacitancia Ce en derivación con la 
resistencia de emisor Re consiste en 
reducir la degeneración a altas frecuen- 
cias, El valor requerido de la capacitancia 
Ce es aproximadamente igual a 

La Fig. 571 muestra un amplificador 
típico que podría usarse como etapa 
única en un amplificador de línea para un 
sistema CATV. Generalmente, se dispo- 
nen en cascada cuatro o cinco de estas 
etapas para proporcionar la ganancia de 
20 a 30 dB requerida para un amplifica- 
dor de línea troncal o prolongador. Este 
amplificador emplea realimentación en 
derivación y en serie para satisfacer las 
exigencias simultáneas de buena adapta- 
ción de entrada y salida, funcionamiento 
en banda ancha, ganancia satisfactoria y 
buena linealidad. 

Para lograr una linealidad óptima, la 
mayoría de los transistores requieren una 
impedancia de carga distinta de la impe- 
dancia de 75 ohms de la línea del cable. 
Una impedancia óptima típica, Fig. 571, 
es de alrededor de 300 ohms. Para obte- 
ner esta impedancia en los. terminales de 
colector de los transistores, se utiliza a 
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Figura 571. Amplificador típico de una etapa 
para un sistema CATV, 


menudo un trasformador similar al de la 


Fig. 572. 

Este trasformador se compone de un 
toroide de ferrita alrededor del cual se ha 
devanado un par de alambres retorcidos; 
este dispositivo es del tipo línea de 
trasmisión y posee un ancho de banda 
excelente. Las líneas de trasmisión tie- 
nen la forma de partes retorcidas de 
alambres. Las bobinas están dispuestas de 
manera tal que la capacitancia entre 
bobinados sea una componente de la 
impedancia característica de la línea y no 
formen resonancia que limiten seriamente 
el ancho de banda, como en el caso de un 
trasformador convencional. Por esta ra- 
zón, los bobinados pueden hacerse muy 
juntos para asegurar un buen acopla- 
miento. Los trasformadores de este tipo 
pueden proporcionar una buena respuesta 
a altas frecuencias (esta respuesta está 
determinada por la longitud de los bobi- 
nados). 

Por otra parte, la respuesta a bajas 
frecuencias está determinada por la per- 
meabilidad del núcleo. Cuanto mayor es 
la permeabilidad del núcleo, tanto menor 
es el número de espiras necesario para 
una dada respuesta a bajas frecuencias y 
tanto más grandes son los anchos de 
banda; por esta razón, es deseable un 
buen material para el núcleo, Los toroides 
de ferrita han dado buenos resultados; la 
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AA. 572. Trastformador de banda ancha. 
Este trasformador puede usarse para proporcio- 
impedancias de 4:1, 
indicada en el diagrama superior. El trasforma- 
dor es básicamente una linea de trasmisión 
con par retorcido devanado alrededor de un 
torolde de ferrita, como se ve en el dlagra- 
ma inferior. 


nar una relación de 


permeabilidad de algunas ferritas es muy 
alta a bajas frecuencias y disminuye al 
aumentar la frecuencia. Por lo tanto, se 
puede obtener una reactancia alta con 
unas pocas espiras a bajas frecuencias. 
Cuando la permeabilidad disminuye, la 
reactancia se mantiene aumentando la 
frecuencia, obteniéndose una buena res- 
puesta a través de un amplio rango de 
frecuencias. Es importante que el acopla- 
miento sea fuerte en todas las frecuencias, 
pues de lo contrario el trasformador no 
funcionará satisfactoriamente. 

El trasformador de la Fig. 572 tiene 
una relación de impedancias de 4:1. La 
elevada respuesta a altas frecuencias de 
este trasformador puede calcularse me- 
diante la siguiente ecuación: 


Potencia disponible 


Potencia de salida 


_(1+3c0s B/P +4 sen? B/ 
4 (1 +c05B 1) 


(421) 
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donde B es la constante de fase de la línea 
y lla longitud de la línea. La respuesta 
está por debajo de 1dB cuando la 
longitud de la línea es 1/4; la respuesta es 
cero a A/2. Por lo tanto, para una 
respuesta de banda ancha, este trasforma- 
dor debe ser pequeño. 


Consideraciones 
sobre los transistores 


Al seleccionar un transistor para ampli- 
ficadores de sistemas de CATV, es necesa- 
rio considerar los siguientes criterios de 
funcionamiento: modulación cruzada má- 
xima a un determinado nivel de salida, 
DIM máxima para un nivel dado, factor 
de ruido, condiciones de funcionamiento 
con CC y disipación. Es evidente que no 
se puede lograr la optimización de todas 
estas características simultáneamente, ra- 
zón por la cual es necesario adoptar 
soluciones de compromiso, teniendo en 
- cuenta las etapas en las cuales se va a usar 
el transistor. Por ejemplo, un factor de 
ruido bajo y niveles de salida moderados 
son exigencias para la etapa de entrada de 
un amplificador de línea, mientras que en 
la etapa de salida se requiere una distor- 
sión baja. 

Uno de los tipos más graves de 
alinealidades asociadas a un amplificador 
CATV es la modulación cruzada. La 
modulación cruzada es la transferencia de 
modulación de una señal de MA a otra 
dentro de un amplificador. Debido a que 
los amplificadores de línea de un sistema 
CATV procesan muchas señales simultá- 
neamente, este intercambio de informa- 
ción de las señales es muy indeseable. La 
modulación cruzada fija generalmente el 
límite superior del nivel de la señal de 
salida al cual puede funcionar un amplifi- 
cador, 


La modulación cruzada es causada por 
alinealidades de orden impar (predomi- 
nantemente de 3er. orden) en la caracte- 
rística de transferencia del amplificador. 
Todas las alinealidades del amplificador 
son atribufbles, lógicamente, al transistor, 
Las alincalidades del transistor pueden 


” 
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separarse en tres clases principales: 1) ali- 
nealidades del diodo emisor-base; 2) aline- 
alidades de ganancia de corriente (hte/Ic ) 
y 3) variaciones de la capacitancia en la 
capa de deserción colector-base, 

Mediante una selección adecuada del 
punto de polarización y del circuito del 
amplificador (principalmente la línea de 
carga de colector), se puede optimizar un 
dispositivo para obtener una modulación 
cruzada mínima. 


Como la modulación cruzada es una 
transferencia de modulación de un canal a 
otro, es posible medirla determinando el 
grado de modulación producido en una 
portadora no modulada por diferentes 
combinaciones de señales interferentes. 
La prueba básica para medir la modula- 
ción cruzada ha sido ilustrada en la Fig. 
573. La prueba consiste en combinar y 
aplicar al amplificador que se está proban- 
do varias señales de televisión limpias 
(moduladas) en las diferentes frecuencias 
de los canales, La señal de salida aparece 
en un buen receptor de televisión y se 
aumentan los niveles de salida hasta que 
los efectos de “limpiaparabrisas” (modu- 
lación cruzada) sean apenas visibles en la 
pantalla, El nivel en el cual se produce 
esta condición se denomina salida máxi- 
ma utilizable del amplificador. 

Sin embargo, esta prueba no es real- 
mente concluyente, pues los efectos de 
“limpiaparabrisas” pueden verse más fá- 
cilmente en' algunas imágenes que en 
otras, La precisión de la prueba puede 
aumentarse considerablemente sustitu- 
yendo en el canal elegido a la señal de 
imagen por una señal no modulada. Esta 
técnica proporciona una pantalla blanca 
que no cambia durante la prueba y 
permite efectuar observaciones más cohe- - 
rentes y precisas, 

Si bien la prueba con “pantalla blan- 
ca” es sencilla, los regímenes de salida 
resultante dependen en cierta medida del 
criterio de la persona que está llevando a 
cabo la prueba, Para lograr resultados más 
exactos, se necesita un método que dé 
lecturas repetibles, 
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Figura 573. Diagrama de bioques de un dispositivo de prueba básico usado para medir la 
moduiación cruzada. 


La Fig.574 muestra el diagrama de 
bloques de un conjunto de prueba co- 
mún. Es posible obtener cualquier combi- 
nación de las doce portadoras controladas 
por cristal. Cada una de ellas es modulada 
al 100 por ciento con una onda cuadrada 
de 15 kHz, excepto aquella en que está 
sintonizado el receptor; esta portadora no 
está modulada pero su amplitud es igual a 
las amplitudes de pico de las portadoras 
moduladas, 


La modulación al 100 por ciento se 
aplica momentáneamente al canal modu- 
lado y se observa en un voltímetro 
valvular para 15 kHz el nivel de referencia 
con el 100 por ciento de modulación. 
Luego se elimina la modulación del canal 
de prueba; después se lee la modulación 


GENERADOR DE SEÑALES DE 12 CANALES | 
(11 CANALES MODULADOS CON ONDA 


CUADRADA DE 15 kHz) 






(1 CANAL SIN MODULAR) 










ATENUADOR 
DE ENTRADA 


AMPLIFICA- 
DOR BAJO 
PRUEBA 


cruzada en el voltímetro como fracción 
del valor modulado al 100 por ciento. El 
receptor es sintonizado en cada uno de 
estos canales sucesivamente y se registran 
las lecturas de modulación cruzada. El 
régimen de amplificador se basa en aquel 
canal que muestra la máxima modulación 
cruzada, Cuando se está probando un 
amplificador, su “comportamiento” se 
determina variando las posiciones de los 
dos atenuadores para alterar los niveles de 
salida en pasos de 2 dB, por ejempio, para 
hallar si la modulación cruzada cumple la 
ley de “dos por uno” de todo buen 
amplificador. Si el amplificador no varía 
“dos por uno”, existe la probabilidad de 
que se esté produciendo alguna forma de 
cancelación de alinealidades. 
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Figura 574. Diagrama do bloques de un dispositivo de prueba de modulación de 19 canales. 
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Transistor de superposición 25109 


El transistor RCA-2N5109, encerrado 
en una cápsula TO-39, está diseñado para 


proporcionar un amplio rango dinámico, . 


baja distorsión y ruido reducido, siendo 
perfectamente adecuado para usar en un 
amplificador de banda ancha en sistemas 
CATV, El 2N5109 es un transistor de 
superposición de silicio epitaxil que 
tiene ro” y Cc bajas y un fr alto y 
relativamente plano con el nivel de 
corriente. La Fig. 575 muestra el fr de un 
transistor 2N5109 típico en función de la 
corriente de colector a una Vcg de 15 
volts, El fr medido a una corriente de 





BANDA — MHz 


800 
10 20 30 40 50 60 70 80 90 ¡00 


CORRIENTE DE COLECTOR —mA 


PRODUCTO GANANCIA—ANCHO DE 


Figura 575. Producto ganancia-ancho de banda 
en función de la corriente de colector de un 
transistor RCA-2N5109 típico. 


colector de 50 miliamperes es 1,5 GHz; 
fr está dentro del 20 por ciento de su 
valor máximo desde 25 a 100 miliampe- 
res. La Fig. 576 ilustra el fr de un 





Figura 576, Producto gananciazancho de banda 
nn e IOQUIAO, a aglackor dean 
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transistor 2N5109 típico en función de la 
Vez con corrientes de colector de 25, 50 
y 100 miliamperes, respectivamente. Las 
características eléctricas de este transistor 
se resumen en la Tabla XLI. 

La Fig. 577 representa gl factor de 
ruido de un transistor 2N5109 típico en 
función de la corriente de colector. El 
factor de ruido se mide con el 2N5109 
funcionando como amplificador de banda 
angosta de 200 MHz a una Ven de 15 
volts, El mejor factor de ruido se produce 
con una corriente de colector de menos 
de 10 miliamperes. 


5 EA 
TENSION COLECTOR—EMISOR 
= 15 V 
FRECUENCIA = 200 MHz 






FACTOR DE RUIDO — dB 


O 20 40 60 680 100 
CORRIENTE DE COLECTOR — mA 


Figura 577. Factor de ruido en función de ¡a 
corriente de colector de un transistor RCA- 
2N5109 típico. 


Elección de las condiciones 
de funcionamiento 
para el transistor 215109 


El parámetro más importante en la 
etapa de entrada de un sistema CATV es 
el factor de ruido. La distorsión no es 
generalmente importante en esta etapa 
porque las oscilaciones de tensión y 
corriente del transistor son pequeñas. La 
polarización de CC del transistor debe 
elegirse de manera de tener un factor de 
ruído mínimo. El transistor RCA-2N5109 
usado en la primera etapa debe ser 
polarizado a una corriente de colector lc 
de 10 miliamperes y una tensión colec- 
tor-emisor Vez de 10 a 15 volts. El 
factor de ruido de un transistor 2N5109 
típico medido en un amplificador CATV 
es de 8 dB en el canal 13. 

Por otra parte, la etapa final debe 
polarizarse de manera de poder obtener 
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Tabla XLI — Caracter ísticas Eléctricas del Transistor de 
Superposición RCA 2N5109 (Temperatura de Carcaza = 25 20) 


| CONDICIONES DE PRUEBA 
CARACTERISTICA SIMBOLO COLECTOR CORRIENTE 
DE CC DE CC 
VOLTS (mA) LIMITE UNIDAD 
Vea Veb la l- Min. Máx. 
Corriente de corte de lcezo 15 20 ¡yA 
colector 
Tensión de ruptura co- BVcno 0,1 40 V 
lector-base 
Tensión colector-emisor Vcer(sus)* 5 40 
(de sustentación) Vceo(sus) 5 20 V 
Tensión de ruptura-emi  - Viíbreso 0,1 gr 3 V 
sor-base 
Tensión de saturación co- VcE(sat) 10 100 0,5 V 
lector-emisor 
Capacitancia colecttor- CóB 15 3,5  pf 
base (medida a 1 MHz) 
Relación de transferencia Are 15 20 4,8 
de corriente directa de 15 50 6,0 
emisor común para se- 15 100 4,8 
ñales débiles (Medida 
a 200 MHz) 
Ganancia de tensión (Ban- G.T. 15 y 50 11 dB 
da ancaa, 50 a 216 mHz) 
Modulación cruzada a una  M.C. 15 50 -57 (tip.) dB 
salida de 54 dBmV 
Ganancia de potencia (Ben-  G.P. 15 10: dB 
da angosta, medida a 200 
MHz; Pent=-10 dBmV) 
Factor de ruido FR 15 10 3 (tip.) dB 


* Con resistencia externa base-emisor RE == 10 ohms. 


una potencia de salida máxima con una 
distorsión mínima por modulación cruza- 
da. Además, la condición de polarización 
debe estar dentro de la capacidad de 
disipación del transistor, Por ejemplo, si 
se supone que se requiere 1 volt eficaz 
(60 dBmV) a través de una carga de 
75 ohms, la oscilación de tensión de pico 
a pico a través de esta carga es de 2,83 
volts y la correspondiente oscilación de 
corriente es de 36,4 miliamperes. La carga 
de 75 ohms debe ser trasformada en la 
carga del colector mediante el uso de un 
trasformador de banda ancha, Si se utiliza 
un trasformador de impedancias 1:1, las 
oscilaciones de tensión y corriente son 
iguales a las de la carga de 75 ohms, La 
corriente de polarización de colector le 


puede seleccionarse entonces en base a la 
Fig. 575 para tener una variación mínima 
de fr dentro de la oscilación de corriente 
de 36,4 miliamperes. El valor de Ic que 
satisface esta condición es aproximada- 
mente 60 miliamperes. La Ver corres- 
pondiente a una carga de colector de 
75 ohms es por lo tanto de 4,5 volts. Las 
Figs. 575 y 576 muestran que las grandes 
oscilaciones de corriente (y no las oscila- 
ciones de tensión) producen una variación 
de fr y, por lo tanto, una gran distorsión. 

Si se emplea un trasformador de 
impedancias 4:1, la carga de colector se 
convierte en 300 ohms y las oscilaciones 
de tensión y corriente de colector llegan a 
sor de 4,66 volts y 18,2 miliam OroR, 
respectivamente, En base a la Fig, 575, so 
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puede elegir un valor de lc de 55 
miliamperes para una variación mínima 
de fr dentro de esta oscilación de 
corriente. El valor de Vcg correspondien- 
te a la carga de colector de 300 ohms es 
16,5 volts, La Fig. 576 muestra que fr es 
substancialmente constante dentro de la 
oscilación de 4,66 volts respecto de una 
tensión de 16,5 volts. La disipación de 
potencia es de 0,9 watt, valor que está 
dentro del límite del 2N5109, La poten- 
cia de salida de un transistor 2N5109 
típico que funciona con 16,5 volts y 55 
miliamperes en un sistema de 12 canales 
es de 52 dBm con una modulación cruza- 
da de —57 dB. 


Amplificador de banda ancha 
que utiliza el transistor 25109 


En la Fig. 578 aparece un circuito de 


un amplificador de banda ancha de una 


sola etapa. Este amplificador clase A de 
emisor común emplea al transistor RCA- 


R+ 






CARGA 
(750) 


FUENTE 
(752) 


Ci, q, Cy = 0,002 uF 

C, = Bso pF, Arco 404 o equlv. 
Cy F 0,03 UF 

C4, Cy F 1500 pF 

90 ohms, Y W 


Ry = 6,8 ohms, Y W 

Ry 200 ohms, Y w 

T= bobinado blfllar de 4 espiras, diámetro interno 
4,7 mm, alambre N* 30;núcleo: material G.!. 
(A, O equiv, 


Figura 579, Amalileror de banda ancha de 

una OSApa que utiliza ol transistor RCA-2N5109 

para proporcionar una ganangla een en la 
anda de frecuencia de 54 a 21 Hz, 


2N5109 y está calculado para una resis 
tencia de fuente y de carga de 75 ohms, 
siendo adecuado para sistemas de CATV, 
En la salida se utiliza un trasformador de 
banda con toroide de ferrita cuya relación 
de impedancias es 4:1; su finalidad es 
trasformar una carga de 75 ohms en una 
carga de colector de 300 ohms. Se emplea 
realimentación en derivación y degenera- 
ción de emisor a través de Rf y Re, 
respectivamente. La compensación de 
emisor se efectúa mediante C,. Se usan 
dos fuentes de alimentación de CC; una 
fuente suministra la polarización inversa 
de colector y la otra la polarización 
directa emisor-base a través de las resis- 
tencias R; y R, . 

El amplificador de la Fig. 578 emplea 
un transistor 2N5109 que funciona con 
una Ic de 55 miliamperes y una Ver 
de 16,5 volts, pudiendo proporcionar una 
ganancia mínima de 12 dB dentro de la 
banda de 52a 216 MHz, ' 


Amplificadores de bajo ruido 


Cuando el sistema procesa una señal, 
se agrega cierta cantidad de ruido extra- 
ño, el cual degrada la relación original 
señal de entrada-ruido. 

La relación señal de salida-ruido de un 
amplificador con un factor de ruido F es 
1/F veces inferior a la relación señal de 
entrada-ruido. La ecuación siguiente ex- 
presa esta relación: 





(422) 


La Ec. (422) es válida sólo cuando el 
ruido de entrada (Pn1) asociado a la señal 
es igual a kKToB; aquí k es la constante de 
Boltzmann, To = 290*C y B el ancho de 
banda del sistema. Si la temperatura de 
ruido equivalente no es 290%C, el efecto 
del factor 1/F puede aumentar o dismi- 
nuir, como lo demuestra la siguiente 
relación más general: 
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Pso e GPgs: 
Pxo — (GPni) + (F — 1)Gk T.B 


(423) 


donde G es la ganancia del sistema. 

Se puede apreciar en la Ec. (423) que 
el valor de Pso/Pno depende del nivel 
del ruido de entrada, Pywr. Para valores 
altos de Pi y valores bajos de F existe 
poca degradación de la relación señal- 
ruido de la señal entrante al ser amplifi- 
cada: 








Par 0 


Si se disponen en cascada varios am 
plificadores, el factor de ruido total, 
Ftota1, está relacionado con los factores 
de ruido y las ganancias de cada etapa 
mediante la siguiente ecuación: 








F, — 1 F3 — 1 
FroraL = Fr + G, + Gs 
¡A 
AL OA a 
(424) 


En la Ec. (424), G, y F, son la ganancia 
y el factor de ruido de la primera etapa de 
amplificación. Si G, es grande el factor 
de ruido de toda la cadena amplificadora 
es casi igual a F,. 

Factor de ruido del transistor — El 
factor de ruido de un amplificador tran- 
sistorizado de una etapa es una función 
de la frecuencia y de los parámetros del 
transistor, como se ve en la siguiente 
ecuación: 
my A 
la "¿Re Bas Ri 


Lo l—a Í 
leo 9 SE 425 
É nn Oo JA (2) ] pon 


A frecuencias menores que 0,1 fy aproxi: 
madamente, el factor de ruido es constan» 


FR=1+ 
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te con la frecuencia y se «determina 
principalmente mediante Rg, rp”, Te y Wo. 
La resistencia re? tiene relación inversa 
con la corriente continua de emisor (re' = 
26/1e); por lo tanto, existe un valor de le . 
que corresponde a un factor de ruido 
mínimo. Á frecuencias mayores, pasa a 
predominar el término (f/f)? de la 
ecuación del factor de ruido, lo cual hace 
que el factor de ruido se aproxime 
asintóticamente a una pendiente de 6 dB 
por octava. Desde el punto de vista de las 
consideraciones sobre ruido, la rp” € lco 
del transistor deben ser bajas y fr debe 


_ser alto. La Ec. (425) muestra que el 


factor de ruido es también una función de 
la resistencia de la fuente Rg y, por lo 
tanto, se lo puede reducir al mínimo 
mediante una elección correcta de la Ry. 
La resistencia mínima de la fuente se 
puede determinar si la Ec. (425) es 
diferenciada y el resultado es igualado a 
cero, despejando Ry. Se obtiene entonces 
la siguiente ecuación para Ry: 


IO V/1,5 mA 


Y 





C¡+ Cq,C¿=1a10pF, Johanson N” 2954 o equiv. 

C¿ = 1000 pF, pasante, tipo Allen-Bradley FAC5 
o equlv. 

R, = 2,7 ohms, 1/8 W, carbón 

R¿ = 120 K, 1/8 W, carbón 

L; = Línea de trasmisión ''microstrip', longitud = 
A/4, Z¿= 30 ohms 

Lay = Línea de trasmisión ''microstrip'”, longitud = 
A/4, Z¿*= 90 ohms 


Figura 579, Amplificador de 1 GHz de ba 
ruido, , 
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Lis = varilla de latón plateado, largo 38 mm, 
diámetro 6,3 mm; instalarla a 12 mm por lo 
menos de la superficie vertical más cercana del 


chasis. 


Figura 580. Circuito amplificador neutralizado usado para medir la do de potencia y el 
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H Y ESPIRA DE ALAMBRE N? 14: 
SITUADA A 6,3 mm DE L., Y 
PARALELA A ESTA 


, LOS VALORES DE RESISTENCIA 
ESTAN EN OHMS 


LOS VALORES DE SAPACITANCIA 
ESTAN EN pr. 


Nota: Blindaje externo entre terminales para alslar 
el terminal de colector de los terminales de 
emisor y base. 





factor de ruido a 450 MHz del transistor tipo 2N 2857. 





Rg(óptima) _. 
(r Ebro)? + E ña (2 ru +r.) 
á 1— 00 f 2 Las 
Ao + la) mí 165 
(426) 
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A frecuencias bajas, donde (f/f5)? es 
pequeño, un transistor con una elevada 
ganancia de corriente continua requiere 
una resistencia de fuente Rg alta para 
reducir el ruido. A medida que la frecuen- 
cia se acerca a fr, el segundo término de 


Dispositivo Vcc; 
BAJO 
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Co 


Figura 581, Equipo de prueba típico para medir el factor de ruido, 
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la Ec. (426) se hace pequeño y la 
resistencia Óptima de la fuente se aproxi- 
ma a (rp? + re?). 

El circuito de la Fig. 579 es un amplifi- 
cador de banda angosta de 1 GHz con una 
ganancia de 10 dB y un factor de ruido de 
3,0 dB. La construcción ““microstrip” con 
sintonía variable permite usar este circui- 
to para verificar el factor de ruido o como 
amplificador en un sistema de 50 ohms. 
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La Fig. 580 muestra el diagrama del 
circuito de un amplificador típico de 
bajo ruido de 450 MHz que utiliza un 
transistor RCA-2N2857. Este amplifi- 
cador proporciona una ganancia de 
12,5 dB con un factor de ruido de 
4,5 dB. 

La Fig. 581 ilustra una disposición 
de prueba típica para medir el factor de 
ruido de un transistor. 
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Amplificadores y Osciladores 
de Potencia para Microondas 


Este capítulo describe el uso y las 
capacidades de los transistores de poten- 
cia como amplificadores y osciladores de 
microondas y también analiza los amplifi- 
cadores-multiplicadores y los osciladores- 
multiplicadores con frecuencias de salida 
de microondas. Luego se describen los 
sistemas de enlace y de control de 
tránsito aéreo por microondas como 
aplicaciones típicas de los transistores de 
potencia para microondas. 


CONSIDERACIONES SOBRE 
LOS TRANSISTORES 


Las consideraciones sobre construc- 
ción, gecimetría y regímenes examinadas 
anteriormente para los transistores de 
potencia de RF son igualmente importan- 
tes a las frecuencias de microondas. La 
potencia de salida, la ganancia de poten- 
cia, el rendimiento y el ancho de banda 
son afectados considerablemente por los 
elementos parásitos de la cápsula, los 
cuales llegan a ser muy significativos a 
altas frecuencias. Por lo tanto, el diseño 
de la cápsula es un aspecto especialmente 
importante de los transistores para micro- 
ondas. 


Potencia de salida 


La capacidad de potencia de salida de 


un transistor es determinada por las 
capacidades de admisión de corriente y 
tensión del dispositivo en el rango de 
, Frecuencia que interesa, La capacidad de 


admisión de corriente del transistor está 
limitada por la periferia del emisor y por 
la resistividad de la capa epitaxil. La 
capacidad de admisión de tensión está 
limitada por las tensiones de ruptura, las 
cuales están limitadas a su vez por la 
resistividad de la capa epitaxil y por la 
penetración de la juntura. 

La tensión de ruptura a frecuencias de 
microondas es substancialmente mayor 
que el valor de CC o estático, como lo 
indica la siguiente ecuación: 


EE 2 
Vero = vero / (5 + D (427) 


donde n es el factor de ruptura por 
avalancha. La Ec. (427) indica que la 
característica de ruptura aumenta desde 
el valor de Vcgo en condiciones de CC 
hasta un valor que se aproxima a Vcgo a 
una frecuencia f igual o mayor que fr. 

Otro parámetro que limita la capaci- 
dad de admisión de potencia del transis- 
tor es la tensión de saturación. La tensión . 
de saturación a las frecuencias de micro- 
ondas, VCkE(sat), es considerablemente 
superior al valor de CC porque el área 
activa es menor que a CC. 

En general, las restricciones de tensión 
de funcionamiento son las mismas para 
todos los transistores de potencia para 
microondas; por lo tanto, solamente la 
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capacidad de admisión de corriente dife- 
rencia los transistores de alta potencia de 
los de baja potencia. 

Con niveles de corriente altos, la 
corriente de emisor de un transistor está 
concentrada en el borde emisor-base; por 
consiguiente, la capacidad de admisión de 
corriente puede aumentarse utilizando 
geometrías de emisor que tengan elevadas 
relaciones entre periferia y área de emisor 
y también mediante el uso de técnicas 
perfeccionadas para el cultivo del material 
del substrato del colector. Los transisto- 
res para aplicaciones con señales fuertes 
están diseñados de manera que las co- 
rrientes de pico no provoquen ensancha- 
miento de base, lo cual podría limitar la 
capacidad de admisión de corriente del 
dispositivo. El ensanchamiento de la base 
es grave en transistores en los cuales el 
lado del colector de la juntura colector- 
base tiene una menor concentración de 
portadores y una mayor resistividad que 
el lado de la base de la juntura. Sin 
embargo, la necesidad de un material de 
baja resistividad en el colector para 
admitir corrientes elevadas sin ensancha- 
miento de base limita severamente las 
tensiones de ruptura, como se explicó 
anteriormente. Como resultado de ello, se 
está popularizando el uso de una capa 
epitaxil de resistividad diferente para 
distintas tensiones de funcionamiento. 


Ganancia de potencia 


La ganancia de potencia de un amplifi- 
cador de potencia transistorizado para 
microondas está determinada por el f7, la 
impedancia de entrada dinámica y la 
impedancia de carga de colector, lo que 
depende de la potencia de salida requeri- 
da y de la oscilación de la tensión de 
colector. La ganancia de potencia, G.P., 
de un amplificador de potencia puede 
expresarse de la siguiente manera: 


Gp. 6/0: 
Re(Zent) 


donde fy es el producto dinámico ganan- 
cia-ancho de banda, f la frecuencia de 


(428) 
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funcionamiento, Rx la parte real de la 
impedancia de carga equivalente en para- 
lelo del colector determinada por la 
potencia de salida requerida y Re(Z ent) la 
parte real de la impedancia de entrada 
dinámica cuando el colector está cargado 
con Zi. | 

La Ec. (428) muestra que para que los 
transistores de señales fuertes o de poten- 
cia suministren altas ganancias, estos 
dispositivos deben tener alta ganancia de 
corriente a la frecuencia de funciona- 
miento, en condiciones de grandes oscila- 
ciones de corriente. Este comportamiento 
se consigue mediante técnicas de difusión 
superficial. 

Ri es definida en forma aproximada 
por la Ec. (429) para el funcionamiento 
en clase Bo C: | 


mr [Voc — Ver (sat)!* | 
Ri =K 3Po (429) 
donde K es la unidad o menos, según la 
clase de funcionamiento. La parte real de 
la impedancia de entrada dinámica, 
Re(Zeni), varía considerablemente con el 
nivel de la señal, y varía inversamente con 
la potencia de salida del dispositivo. La 
inductancia parásita de la cápsula es 
también importante para determinar el 
valor de Re(Zent). 


Rendimiento 
El rendimiento de colector de un 
amplificador transistorizado se define co- 
mo la relación entre la potencia de salida 
de la señíal a la frecuencia que nos interesa 
y la potencia de entrada de CC, Se la 
puede calcular de la siguiente manera: 

Ne = Nv Ni Neire (430) 
donde Ny es el rendimiento de la conver- 
sión de tensión de colector de CC en 
tensión de colector de frecuencia de 
microondas (determinado principalmente 
por la relación entre Voc y Vox y la 


clase de funcionamiento), mn es el rendi- 
miento de la conversión de corriente de 
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colector de CC (determinado principal- 
mente por la clase de funcionamiento y el 
tiempo de tránsito en la región de 
deserción de colector en los transistores 
de microondas) y Ncirc €s el rendimiento 


=del circuito, el cual está determinado por 


los Q con carga y sin carga del circuito de 
colector. 


Ancho de banda 


El ancho de banda de un amplificador 
de potencia transistorizado está determi- 
nado por la capacidad de frecuencia 
intrínseca del transistor (relacionado di- 
rectamente con fr), los elementos parási- 
tos de la cápsula y los circuitos adaptado- 
res de entrada y salida. 


Diseño de la cápsula 


Una cápsula adecuada para transistores 
de alta potencia, para aplicaciones de 
microondas, debe tener baja inductancia 
de terminal común y baja capacitancia en 
derivación y pasante, como así también 
buenas propiedades térmicas. 

Las cápsulas tales como TO-39 y 
TO-60 son útiles en aplicaciones por 
encima de 1 GHz, pero se puede obtener 
un rendimiento superior con cápsulas 
“stripline”” y coaxiles diseñadas especial- 
mente para frecuencias de microondas. La 
Fig. 479 del capítulo anterior mostraba 
una cápsula “stripline” (HF-28) y dos 
cápsulas coaxiles (HF-11 y HF-21) usadas 
en frecuencias pertenecientes a la banda 
S. El mejor comportamiento del amplifi- 
cador a frecuencias de microondas se 
logra conectando estas cápsulas en la dis- 
posición de base común. En la cápsula 
“stripline”, la base es conectada directa- 
mente a la aleta y en la cápsula coaxil, la 
base se conecta a la aleta que separa las 
cerámicas. En ambos tipos de cápsulas, la 
base puede conectarse a masa para derivar 
las RF con muy poca inductancia parásita 
en el terminal; esta configuración de base 
A masa reduce al mínimo la realimenta- 
ción entre salida y entrada y, por lo 
tanto, facilita el funcionamiento estable, 


TECNICAS DE DISEÑO 
DE LOS CIRCUITOS 


Al diseñar circuitos de potencia de 
microondas transistorizados, es menester 
tener en cuenta varias consideraciones 
fundamentales: tipo de circuito a usar 
(por ejemplo, coaxil, elemento concentra- 
do o combinaciones de éstos); tipo de 
cápsula; tamaño y tipo del disipador 
térmico y potencia de salida, ganancia, 
rendimiento y ancho de banda requeri- 
dos. Todos los elementos antedichos 
están interrelacionados; por ejemplo, se 
pueden usar varios disipadores con los 
dispositivos de cápsula coaxil, según la 
técnica de circuito elegida. 

La Fig. 582 ilustra un disipador para 
cápsulas coaxiles que posee una arandela 
de óxido de berilio común para conducir 
el calor del conductor central al conduc- 
tor externo de una sección de línea con 
dieléctrico de aire. Este tipo de disposi- 
ción es útil para disipaciones de potencia 
de 5 watts o menos. Se obtiene un 
disipador más eficiente utilizando un 
cilindro de nitruro de boro que hace 
íntimo contacto entre los conductores de 
la línea coaxil a todo lo largo de la 
cavidad. Esta disposición redunda en una 
mejor conducción del calor y, por lo 
tanto, es más adecuada para los transisto- 
res de alta potencia para microondas. 
Además, el nitruro de boro, que tiene 
propiedades eléctricas y térmicas similares 
a las del óxido de berilio, es fácilmente 
trabajable y no es tóxico. Las longitudes 
de la línea, coaxil también se reducen 
considerablemente. 

La Fig. 583 muestra la disposición de 
montaje de los transistores de cápsula 
coaxil en circuitos “stripline” y de ele- 
mentos concentrados. El transistor va 
montado verticalmente a través de un 
orificio situado en el bloque metálico que 
sirye como disipador y masa para el 
dispositivo. El lado inferior del bloque 
metálico está fresado para que la aleta de 
base del transistor quede a nivel de la 
superficie del bloque. El orificio que 
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CONEXIONES TIPO N 
(AMBOS EXTREMOS) 
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TRANSISTOR DE 
CAPSULA COAXIL 


ARANDELA DE OXIDO 
DE BERILIO 





Figura 582. Disipador térmico para Usar con la cápsula coaxil de un transistor, 


atraviesa el bloque tiene un diámetro algo 
mayor que el de la parte cerámica del 
transistor que separa la aleta de base y el 
perno del colector. Este mayor diámetro 
permite la inserción de una camisa cilín- 
drica de ajuste a presión de óxido de 


berilio o nitruro de boro entre el transis- 


tor y el bloque metálico para proporcio- 
nar una vía de conducción del calor desde 
el perno del colector al bloque. Los 
diámetros del orificio que atraviesa el 
bloque metálico y del cilindro de óxido 
de berilio (o nitruro de boro) están 
determinados por la impedancia caracte- 
rística deseada de la sección de línea 
coaxil corta formada por esta técnica de 
montaje. El óxido de berilio y el nitruro 


TERMINAL DE COLECTOR 


OXIDO DE BERILIO O 
NITRURO DE BORO 


TRANSISTOR 


de boro tienen excelentes conductivida- 
des térmicas y bajas pérdidas eléctricas, lo 
cual permite una disipación adecuada del 
calor desde el transistor coaxil sin afectar 
el funcionamiento en RF. 


La disposición del circuito de la Fig. 
583 es excelente para aislar los circuitos 
de entrada y salida. El circuito de salida 
está construído sobre la parte superior del 
bloque metálico y el circuito de entrada 
sobre la parte inferior. La Fig. 584 
muestra la construcción del circuito ““mi- 
crostripline”. El circuito de salida está 
construído con un “microstripline” co- 
mún montado en la parte superior del 
bloque metálico. El circuito de entrada 
está construído con otro ““microstripline” 









BARRA DE METAL 





TERMINAL DE BASE 


TERMINAL DE EMISOR 


Figura 583. Disposición de montaje de un transistor de cápsula coaxll en un circulto ''microstripline", 
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colocado directamente sobre la superficie 
inferior del bloque. Se puede formar un 
circuito “stripline” colocando otra tira de 
material dieléctrico y un plano de masa 
sobre las tiras conductoras de la Fig. 584, 


OXIDO DE BERILIO O 
NITRURO DE BORO 


MATERIAL 
DIELECTRICO 
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bastante aproximación a los valores para 
señales fuertes a 28 volts. Como aun no se 
ha desarrollado una representación prácti- 
ca de los transistores para microondas con 
señales fuertes, las impedancias dinámicas 


LINEA DE SALIDA 
(COLECTOR) (CHAPA DE COBRE) 


BARRA DE METAL 


MATERIAL DIELECTRICO 
TRANSISTOR 


LINEA DE ENTRADA 


(EMISOR) (CHAPA DE COBRE) 


Figura 584. Construcción de! circuito microstripline. 


El diseño de circuitos de potencia 
transistorizados para microondas requiere 
dos pasos: 1) determinación de las impe- 
dancias de carga y entrada en condiciones 
de funcionamiento dinámicas y 2) diseño 
de redes de filtrado y adaptación correc- 
tamente distribuídas para obtener un 
comportamiento óptimo del circuito. Pa- 
ra diseñar el circuito de entrada, se debe 
conocer la impedancia de entrada en los 
terminales emisor-base del transistor en- 
capsulado, a la frecuencia de potencia de 
excitación y en condiciones de funciona- 
miento. Para el diseño del circuito de 
salida, es necesario conocer la impedancia 
de carga presentada al terminal de colec- 
tor a la frecuencia fundamental. Estas 
impedancias dinámicas son difíciles de 
calcular a las frecuencias de microondas 
porque los parámetros del transistor va- 
rían considerablemente cuando se trabaja 
con señales fuertes o señales débiles, y 
también de acuerdo con el nivel de 
potencia, Las ecuaciones para señales 
débiles, que podrían servir de guías útiles 
para el diseño de los transistores, no 
pueden aplicarse rigurosamente a los 
circuitos para señales fuertes, aunque se 
ha determinado empíricamente que algu- 
nos parámetros con señales débiles al 
nivel de 10 volts corresponden con 


de los transistores se pueden determinar 
mejor experimentalmente mediante el uso 
de técnicas de medición por línea ranu- 
rada o voltímetro vectorial. 

El sistema requerido para determinar 
las impedancias del transistor en condicio- 
nes de funcionamiento ha sido representa- 
do en la Fig. 585. Este sistema se 
compone de un generador de señales de 
potencia bien achatado, un acoplador 
direccional (o reflectómetro ) para contro- 
lar la potencia reflejada de entrada, un 
sintonizador de entrada con sección reso- 
nante triple, una sección de línea de 
entrada de baja impedancia, el porta-tran- 
sistor (o dispositivo de prueba), una 
sección de línea de salida, una “T” de 
polarización, un sintonizador de salida 
con sección resonante triple, otro acopla- 
dor direccional para controlar la forma de 
onda de salida o la frecuencia y un 
medidor de potencia de salida. A una 
frecuencia y potencia de entrada determi- 
nadas, los sintonizadores de entrada y 
salida se ajustan para dar máxima poten- 
cia de salida y mínima potencia reflejada 


* de entrada. Cuando el sistema ha sido 


correctamente sintonizado, la impedancia 
a través de los terminales ¿/ sin el 
transistor en el sistema, se mide a la 
misma frecuencia en un conjunto de línea 
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Figura 585. Diagrama de bloques del dispositivo de prueba usado para determinar las impedancias 
de entrada y salida de los transistores. 


ranurada o con un voltímetro vectorial. 
El conjugado de esta impedancia es igual 
a la impedancia dinámica de entrada del 
transistor. En forma similar, la impedan- 
cia a través de los terminales 2-2, sin el 
transistor en el sistema, es la impedancia 
de carga presentada al colector del transis- 
tor. Tales mediciones se realizan en cada 
frecuencia y nivel de potencia. 

Además de determinar la impedancia 
dinámica de entrada y la impedancia de 
carga, el sistema de la Fig. 585 es útil para 
determinar la capacidad de funcionamien- 
to del transistor. La potencia de salida, la 
ganancia de potencia y el rendimiento se 
pueden determinar fácilmente. Para que 
el sistema de prueba funcione de manera 
Óptima, es necesario considerar cuidado- 
samente la selección de la longitud de la 
línea y la impedancia característica Zo de 
las secciones de línea de entrada y salida 
I, y l,, respectivamente. Se prefieren las 
secciones de línea de un octavo de 
longitud de onda (A/8) para 1, y l, 
porque tales secciones exhiben la ROET 
mínima y las menores pérdidas de línea. 

Un método alternativo para determi- 
nar la impedancia dinámica de entrada 
“aparece en la Fig. 586. Este método 
utiliza un generador de señales de alta 


e 8 


potencia, bien amortiguado conectado en 
serie con un conjunto de línea ranurada, 

El conjunto situado más allá de los 
terminales // es idéntico al de la Fig. 
585. El generador de alta potencia es 
regulado hasta obtener la potencia de 
salida deseada. La impedancia de entrada 
en esta condición puede medirse simultá- 
neamente en un conjunto de línea ranura- 
da. En este caso, el dispositivo de prueba 
debe contener una sección de línea corta 
(se prefiere una sección de 1/8 para que 


las pérdidas de línea sean mínimas) con el - 


fin de proporcionar una conexión al 
transistor, 
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Figura 586. Diagrama de bloques de un disposi- 
tivo de prueba de impedancia dinámica que 
también puede usarse para verificar la capacidad 
de funcionamiento de los transistores. 

Cuando se han establecido la impedan- 
cia dinámica de entrada y la impedancia 
de carga de un transistor encapsulado, ya 
sea por medición directa (como se descri- 
bió en el párrafo anterior) o en base a los 
datos técnicos, es posible diseñar los 
circuitos de entrada y salida, 
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En la Fig. 587 se muestran algunos 
diseños sencillos. Aunque aparecen conti- 
guraciones con líneas coaxiles, los proce- 
dimientos de diseño son similares para las 
demás formas de secciones de línea 
distribuídas de modo TEM. En el circuito 
de la Fig. 587(a), la sección de línea / 
trasforma la pequeña impedancia de en- 
trada del transistor en un valor más 
cercano al de la resistencia de la fuente de 
excitación (como es el generador de 
SO ohms). Si a la sección de línea se la 
hace de un octavo de longitud de onda y 
se determina correctamente su impedan- 
cia característica Zo, la impedancia de 
entrada compleja se trasforma en un valor 
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real en el otro extremo de esta línea y la 
ROET de la sección de línea se reduce al 
mínimo. Los capacitores Cy y C,, junto 
con cierta inductancia de los terminales, 
se utilizan como divisores reactivos para 
aumentar o reducir la impedancia, según 
el valor de la impedancia real comparada 
con la fuente de 50 ohms. También es 
posible con esta configuración la trasfor- 
mación directamente a S0ohms, o a 
algún otro valor deseado de impedancia 
real. La longitud de la sección de línea / 
és menor que un cuarto de longitud de 
onda cuando la impedancia dinámica de 
entrada es inductiva y superior a un 
cuarto de longitud de onda con entradas 


CIRCUITOS DE SALIDA 





Figura 587. Circuitos de adoplamiento de entrada y salida de transistores para usar a frecuencias de 

microondas: (a) red de entrada de acoplamiento directo con capacitor de sintoñía en serle; (b) red 

de entrada de acoplamiento directo con capacitor de sintonía en derivación; (c) clirculto de entrada 

de Hnos resonante; (d) cavidad de salida acoplada por ficha inductiva; (e) cavidad de salida coaxil 
acoplada por ficha inductiva; (f) circuito de salida de línea resonante. 
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capacitivas, En este tipo de aplicación, los 
capacitores C;, y C, sirven para sintonizar 
en forma aproximada las componentes 
imaginarias, modificar estas componentes 
o ajustar los valores de las componentes 
reales, según la frecuencia y característi- 
cas de la sección de línea /. 

El circuito de entrada de la Fig. 587(b) 
puede usarse eficazmente cuando la impe- 
dancia dinámica de entrada del transistor 
es inductiva. El capacitor C, se usa para 
sintonizar en forma aproximada la com- 
ponente inductiva de la impedancia de 
entrada. Se usa entonces una línea de un 
cuarto de longitud de onda de impedancia 
característica adecuada para la trasforma- 
ción de impedancias entre la pequeña 
resistencia de entrada del transistor y la 
resistencia de la fuente de excitación. El 
capacitor C, puede usarse para ajustar las 
pequeñas diferencias existentes entre los 
transistores. 

El circuito de salida de la Fig. 587(d) 
es una cavidad de línea coaxil de un 
cuarto de onda acortada, con carga 


capacitiva. Se utiliza un sensor capacitivo - 


para adaptar la salida a la impedancia de 
carga real deseada. En el diseño del 
circuito, la sección de línea / la capaci- 
tancia C3 y la capacitancia dinámica de 
salida del transistor deben ser resonantes 
a la frecuencia deseada. 


El circuito de salida de la Fig, S87(e) 
es similar al de la Fig, 587(4), salvo que se 
usa un acoplamiento de lazo inductivo. 
Aquí también el diseño del lazo de 
acoplamiento es empírico. En general, el 
lazo inductivo se coloca cerca del extre- 
mo de masa (alta corriente) de la línea; en 
realidad, se lo puede conectar directamen- 
te al conductor central. Por el contrario, 
los sensores capacitivos se colocan gene- 
ralmente cerca del extremo de alta ten- 
sión de la línea, 

Las redes de acoplamiento ilustradas 
en las Figs, 587(a) a 587(e) pueden 
aplicarse a circuitos de entrada o de salida 
y las ilustraciones específicas se utilizan 
con fines explicativos, Los circuitos de las 
Figs. S87(c) y 587(f) hacen uso de 


Circuitos de Potencia RCA 


acoplamiento inductivo y son particular- 
mente adecuados para los circuitos “strip- 
line”. 


CIRCUITOS DE AMPLIFICADORES 
PARA MICROONDAS 


En general, los amplificadores transis- 
torizados funcionan en la disposición de 
base común a las frecuencias de micro-. 
ondas. Como se mencionó en la sección 
anterior, es posible utilizar técnicas de 
circuitos coaxiles o “microstrip”. La Fig. 
588 muestra un amplificador de circuito 
coaxil típico con un transistor 2N5921 
para trabajar a 1,2 o 2 GHz, mientras que 
la Fig. 589 representa la construcción 
mecánica del circuito. Las Figs. 590 y 
591 ilustran el comportamiento típico 
que puede obtenerse con este transistor. 


Como puede verse en estas figuras, el 
transistor 2N5921 es capaz de proporcio- 
nar 5 watts de salida a 2 GHz con una 
ganancia de 7 dB y un rendimiento de 
colector superior al 40 por ciento. 

Para diseñar un amplificador como el 
de la Fig. 589, es necesario conocer las 
impedancias de entrada y salida del 
transistor. La-Fig. 592 muestra los valores 
típicos de impedancia de entrada y de 
impedancia de carga de colector para 
señales fuertes del transistor RCA- 
2N5921 en función de la frecuencia. 


Estos datos son particularmente útiles 


para el diseño de circuitos de banda 
ancha, > | 

La Fig. 593 ilustra los detalles cons- 
tructivos del amplificador para potencia 
menor que utiliza el transistor 2N5920, 
mientras que las Figs, 594 y 595 represen- 
tan las curvas de comportamiento de este 
transistor cuando se lo utiliza en la 
configuración de base común. El 2N5920 
es particularmente adecuado como excita- 
dor del transistor 2N5921. 

Para potencias aun menores, se puede 
utilizar el transistor RCA-2N5470. Los 
detalles sobre el circuito y comportamien- 
to de un amplificador de base común 
pode ind aparecen en las Figs, 596 a 
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RCA 2N5921 


(2,=500) 


N 


C5 





Vec = 28V 


a Utilizar solamente en el circuito amplificador de potencia de línea coaxil de 2 GHz. 
= Utilizar solamente en el circuito de prueba de línea coaxil de 1,2-GHz, 











cincurro  %i. C Ca Ca Cs Es Ca R 
pF pF pF Ah rar DREAD AE ohm 

1,2 GHz 

Circuito de 1-10 1000 1000 0,01 1-10 — —  0,3-35 0,75 

Prueba : 

2 GHz 


Circuito de 1-10 470 470 
Prueba 


2 GHz 


(Amplificad or) 1-10 470 470 


0,01 


0,01 


1-10 - - - 0,43 


0,3-3,5  0,3-35 0,3-3,5 — 0,43 





Ci, €s =1a 10 pF, Johanson 4581 o equivalente” 
a 3,5 pF, Johanson 4700,0 equivalente* 


Cr Cr Ca = 0/3 


ChRF (Para circuitos de 2 GHz) = 3 espiras de alambre N? 32, diámetro Interno 1,59 mm, largo 


4,76 mm. 


(Para circuito de 1,2 GHz) = 6 espiras de alambre N? 32, diámetro interno, 1,59 mm, largo 


4,76 mm. ; 
X¡, X2 : Circuitos de línea coaxil, ver Fig. 589 


* Johanson Mfg. Corp., Boonton, N.J. 07005 


Figura 588. Circuito amplificador de línea coaxil de 1,2a 2 GHZ. 


Los circuitos de las Figs. 588, 589, 
593 y 596 emplean resonadores coaxiles 
y circuitos adaptadores. También es posi- 

le usar con excelentes resultados circui- 
tos “microstripline”. La Fig. 599 muestra 
un típico circuito ““microstripline” de 
2 GHz usado con el RCA-2N5921. Los 
detalles constructivos de este circuito 
aparecen en la Fig. 600. 


Como se analizó previamente, los 
transistores para microondas también vie- 
nen en cápsulas “stripline”. Las Figs. 601 
y 602 muestran un circuito y la construc- 
ción sugerida para un amplificador de 1 o 
2GHz que utiliza un transistor “strip- 
line” RCA, El comportamiento típico de 
este transistor ha sido representado en las 
Figs. 603 y 604, 


4 
2 de 
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(8,89) DIA. 
CONECTOR DE SALIDA 
El R go 
LT | Bs y : 4 
EY 7 d_— 
TA Mi [7 IVA 
A E Ds: 
FU 0777 
pra e JE 
(o: 25) 3 
Pao, DIA. 04 
A CONECTO 
ENT RADA | COAXIL> 
pS ENTRADA X; ida SALIDA a qe 
DIMENSIONES DE LAS LINEAS COAXILES Xi Y Xa 
. ENTRADA (X4) ' SALIDA (X,) 
CIRCUITO A p c Conductor E Conductor 
| Central i Central 
1,2-GHz : 
(Circuito 1,385 0.282 0.825 1.778 1268 0.213 1.05 
(35,18) (2) %22) (7,16) (20,95) (45,16) (32,21) (5,41) (26,67) 
de Prueba) ie 
ESHZ 4d 0430 0066 0880 10 OO 0.370 
(Circuito — (2388) (10/22) (676) (965) (2642 (1346) (676) 049 
de Prueba) : 
2-GHz 0.8580. 0.350 0.265 0.300 1.06 0.550 0.270 0.385 


(Amplificador) (21.84) (8,89 (6,73) 


(7,62) (26,92) (1397) (6,86) (9,78) 


Las dimensiones están dadas en pulgadas y en milimetros. Los encerrados por paréntesis 


sor los valores en mm. 
MATERIAL: Conductor central: cobre 


Conductor exterior para entrada y salida: latón 
* Conhex 50-045-0000 Sealectro Corp., o equiv, 


Figura 589. Detalles constructivos del circuito de línea coaxil de 1,2a 2 GHZ. 


El transistor “Stripline” RCA del cir- 
cuito de la Fig. 601 puede proporcionar 5 
watts de potencia de salida a 2 GHz con 
una ganancia de 7 dB y un rendimiento 
de colector del 40 por ciento. 


Otro transistor “stripline” RCA puede 
entregar 2 watts de potencia de salida a 
2GHz con una ganancia mínima de 
8,2 4B y un rendimiento de colector 
superior al 35 por ciento, 
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TENSION DE ALIMENTACION 
































12[f - DE COLECTOR (Va) =28 v 
TEMPERATURA DÉCARCAZA 
3 UN fTe)=25C a 
1 JO TENSION DE ALIMENTACION 
E y E DE COLECTOR (Vec)= 28 v 
ñ w 6 POTENCIA DE SALIDA SATURADA 
3 8 e 6 8 | TEMPERATURA DE CARCAZA — 
% 7942 
8 uZOS 6 
d Zu 
4 a wa 7 
= 4 SN 5) 
o =iN 4 
y Z25Tg 
O 2 44 $s 2 
O zuw+ 
o) <a 
pa 10] 
12 14 16 18 2 22 24 SU O Ara 
FRECUENCIA — GHz csZzo 
Exa 2N5921 7 
m o- -—2 ME HP E 
y Ss dá , 'S PUNTO PARA. 
Figura 590. Potencia de salida típica en fun- E: MEDIR Zc 





ción de la frecuencia del transistor 2N 5921, Ple hear 14 16 18 2 22 24 
FRECUENCIA (f)-GHz 


Figura 592. Impedancia de entrada en serle 
para señales fuertes e impedancia de carga de 
colector para señales fuertes en función de la 





TEMPEPATURA DE CARCAZA 
(To) = 25*c 
TENSION CE ALIMENTACION 








3 | DECOLECTOR (Vec)= 28 V > frecuencia del transistor RCA-2N 5921. 

| FRECUENCIA (f)= 2 GHz e 

A 

3 , . CADENAS AMPLIFICADORAS 

w 0 La mayoría de los amplificadores 

z o incluye varias etapas amplificadoras. La 

9 Ml Fig. 605 muestra una típica cadena 

E 5 amplificadora de potencia de 2 GHz que 

E b á ú proporciona 8 watts de potencia de salida 
02 04 086 08 1 12 14 con una ganancia de 26 dB. La potencia 
POTENCIA DE ENTRADA—W de esta cadena está limitada por la 


capacidad de potencia del transistor de 
Figura 591. Potencia de salida o rendimiento Salida, 


de colector típicos en función de la potencia de A a 1 le 
entrada a 2 GHz correspondiente a! circulto de Dos O más transistores pueden combi 
la Fig. 589. narse como se ve en la Fig. 606 para 


CONECTOR DE ENTRADA 
GENERAL RADIO N* 38874 r” 2N5920 
TIPO “'N", MACHO 


A 


L 





ar RA Y 5 TITO : NS 
ez) DOS Ni PEPA EE 


Figura 593, Detalles constructivos del amplificador de potencia de 2 GHz. 
/ 
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TENSION DE ALIMENTACION 
DE COLECTOR (Vec)= 28 V 
FRECUENCIA (f)= 2 GHz 

' TEMPERATURA TERMINAL 
DE COLECTOR (Tcy)= 25*C 


TENSION DE ALIMENTACION 
DE COLECTOR (Vec)= 28 Y 
TEMPERATURA DE TERMINAL. 
DE COLECTOR (Ter)= 25*c 


POTENCIA DE SALIDA — w 
POTENCIA DE SALIDA — W 





RENDIMIENTO DE COLECTOR—POR CIENTO 


POTENCIA DE ENTRADA — W 





FRECUENCIA — GHz 
Figura 595. Potencia de sallda y rendimiento 


Figura 594, Potencia de salida típica en fun- de colector típicos en función de la potencia de 
ción de la frecuencia de un amplificador de base entrada de un amplificador de potencia de base 
común. común de 2 GHZ. 
TIPO 
2N5470 










C, = 0,8 a 10 pF, Johanson 4355 o equiv. C¿4 = 0,35 a3,5 pF, Johanson 4702 o equlv. 
Cy =.1000 pF pasante, Allen-Bradley FB2B o L¡» L, = choque de RF, 3 espiras de alambre N” 30, 
equlv. diámetro interno 1,5 mm, largo 4,7 mm, 
C,= 0,3 a 3,5 pF, Johanson 4701 o equlv. X¡, X¿ =l0s detalles se dan en (b). 
(a) 
Ct; 20,32 
-— 30,48 mm —— CONECTOR 
8,89mm ds DE SALIDA 
| | COAXIL 
AA 





19,05mm 





11,50mm C3 


TIPO 
ARANDELA DE OXIDO 
ENSaTo DE BERILIO 


CONECTOR DE ENTRADA 
COAXIL 


DIMENSIONES EN MILIMETROS 


(b) 


Figura 596, Amplificador de potencia de 2 GHz aue utiliza el transistor coaxil RCA-2N54 701 
e E (a) IOMA del AñO (b) dotallos A 0d 





_—— ==> 
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14 W 
TENSION DE ALIMENTACION : TENSION COLECTOR— 160 
DE COLECTOR = 28 v BASE = 28 v 
TEMPERATURA DE CARCAZA = 256 FRECUENCIA = 2 GHz 
0 140 
S | 
4 o) 
p £ a 1 120 E 
Lu Pr y 
ax 1] 9 
“15 w 08 100 y 
q Es CORRIENTE DE * dl 
[2] ú COLECTOR E 
a 3 ú 06 80 í 
v = Xx 
2 o 
05 04 so 9 
: 0,2 40 
ed E de o 01 02 03 04 05 


FRECUENCIA GHz POTENCIA DE ENTRADA — wW 


Figura 598. Potencia de salida en función de 
Figura 597. Potencia de salida en función de la la entrada del. amplificador mostrado en la | 
frecuencia del transistor RCA-2N5470, ig. 596. 


Ñ RCA 2N5921 a 
A 


+ La sección corta de la línea 
de trasmisión está formada 
por la línea adaptadora de 
colector y la barra metálica 
circundante (chasis) 





A En algunos dispositivos, el 
extremo de carga de X, pue- 
de requerir un ligero ahusa- 
mlento para aumentar a 
obtener una adaptación óptima, 


C¡¡€s = 300 pF, disco cerámico Xy = '"'Microstripline” uniforme 
Ca1Ca = 470 pF, pasante, Allen-Bradley FACS5, o equiv. ancho: 6,35 mm 
C4 0,01 pF, disco cerámico largo: 19,14 mm 
R 50,43 ohm : espesor: 0,13 mm, cobre 
CHRF = alambre N? 32, largo 1,02 mm MATERIAL DIELECTRICO: ancho: 12,7 mm 
Xx, == ''Microstripilne” ahusada: largo: 19,05 mm 
ancho: 3,81 mm, extremo de entrada espesqr: 0,13 mm 
ancho: 7,62 mm, extremo de salida Película H DuPont o equlv. 


largos 13,33 mm 
paperor: 0,13 mm, cobre 


Figura 500, Cireulto típico de un amplificador de potencia ''microstripline'' de 2 GHz con base 
oonectada a masa, el 


EA Ogg II mm aa 











PASA AE AAA PP. o —A AA A 
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TIPO RCA 
C; PELICULA—H  2N5921 












X| BARRA DE METAL ChRF 


CIRCUITO DE ENTRADA 
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CONECTOR 
DE ENTRADA c 


- IN” 
poo” rg 
yA > ' ”, 





/ / A 
OXIDO DE BERILIO CchR PEL|CULA—H 
o 
NITRURO DE BORO 


CIRCUITO DE SALIDA 


Figura 600. Disposición de montaje sugerida de los componentes correspondiente al circuito 
“*microstripline'” de 2 GHz de la Fig. 599. 


obtener una potencia de salida superior. 
Este circuito proporciona 15 watts a 
1,8 GHz utilizando acopladores híbridos 
de cuadratura para poner en paralelo dos 
transistores de salida. Estos acopladores 
también sirven para aislar la etapa excita- 
dora de la etapa de salida. También se 
pueden usar otros combinadores, tales 
como el Wilkinson y el divisor reactivo 
simple. 

Si no es necesaria la aislación entre 
etapas y entre transistores, estos últimos 
se pueden conectar en paralelo directa- 
mente, siempre que se preste especial 
atención a la simetría de la disposición 
del circuito. 


CIRCUITOS USCHLADORES 
DE MICROONDAS 


Los transistores aptos para amplifica- 


_ ción de potencia son también adecuados 


para la oscilación de potencia. La parte 
más importante de todo oscilador es un 
elemento de amplificación. Sólo es nece- 
sario entonces proporcionar un camino 
que realimente parte de la potencia de 
salida a la entrada con la fase adecuada, 
junto con una fuente de potencia de CC, 
La frecuencia máxima de oscilación, que 
está relacionada con fmáx en un transis- 
tor para señales débiles, es difícil de 
definir generalmente en un transistor de 
potencia para FUE o microondas debido 


a los elementos parásitos que se agregan. 
El método de. diseño de un circuito 
oscilador es similar al método estudiado 
anteriormente para los circuitos amplifi- 
cadores. ' 


La Fig. 607(a) muestra un oscilador 
Colpitts transistorizado adecuado para 
aplicaciones de microondas, La inductan- 
cia L y las capacitancias Cy y C, pueden 
considerarse como los elementos parásitos 
de la cápsula, El transistor puede conec- 
tarse a masa en el colector, la base o el 
emisor sin que se afecte su comporta- 
miento. Por ejemplo, es posible derivar un 
circuito oscilador útil del oscilador Col- 
pitts básico utilizando un transistor 


TO-39, En la Fig. 607(b), el colector de 
ese transistor ha sido retornado a masa a 
través. de la inductancia parásita de 
colector L. Esta conexión es un método 
cómodo de aplicar un disipador térmico 
al colector, el cual está conectado a la 
carcaza en una cápsula TO-39, La poten- 
cia de salida se obtiene de la base a través 
de las capacitancias C3 y C4. La ci 
607(c) muestra otro método de acoplar la 
potencia de salida desde el oscilador, 

La Fig. 608 ilustra el diagrama del 
circuito completo de un oscilador de 
frecuencia fundamental de 1,68 GHz que 
hace uso del transistor RCA-2N5108, El 
colector de este transistor, que está 
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TRANSISTOR 
“STRIPLINE"” 


11 





+Vcco 


| GHz * 


ENTRADA (Xy) SALIDA (X 2) 


0,085 0,36 0,225 ze 0.085 
(2,15) (9,14) — (5,71) (2,15) 
op - 1, A 
117,78) (27,94) 


2 GHz: 


ENTRADA (X/) saLiDA (Xp) 


e 0.085 0,35 0,25| —— 0,085 
(2,15) (8,89) (6,35) (2,15) 
0. 9 E 05— 
(10,16 (12,70) 
(b) , 


C,,C¿=300 pF, ATC-100% equivalente 
C,,C¿=Flitercon, Alien-Brad!iey SMFB-A1, o equivalente 
C¿=0,001 pF, disco cerámico 
ChRF = 2 GHz - alambre N* 32, largo 1,02 mm 
1 GHZ - alambre N* 32, 3 esp, diám. interno 1,59 mm, 
largo 4,76 ram. 
X,, X¿=circuitos “Microstripline”, 


Nota: Todas las secciones están ahusadas en forma exponencial. 9 
Dieléctrico= Película H DuPont de 0,12 rm o material de línea 
equivalente=0,12 min de cobre 

* Los terminales de polarización tienen normalmente Re= 0,24 ohm. 


e Utilizar cantidades moderadas de Adhesivo Eastman 910 para unir 
las líneas y el dieMctrico a la plaqueta Impresa. 


Figura 601, (a) Disposición del circulto del amplificador “stripline' de 1 o 2 GHz y (b) detailes de 
| crostripilne 


an soccionos ''m ' de cada frecuencia. 
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504 


SALIDA 










BLOQUE DEL. CIRCUITO 
DE A1 o Cu 


LINEA DE ENTRADA AS 
ww 'yz;7 
Ci A 


502 
ENTRADA 






R TRANSISTOR 
E “STRIPLINE" 


Ca 


' Figura 602. Construcción sugerida para el amplificador “'stripline” de la Flg. 601. 


TENSION DE ALIMENTACION 
DE COLECTOR (Vec)= 28 V 
TEMPERATURA DÉ CAR 
(Tc) = 25% c 

FRECUENCIA (f) = 2G Hz 


'N TENSION DE ALIMENTACION 

DE COLECTOR (Vec)= 28 V 
TEMPERATURA DÉ CARCAZA 
(Tc)= 25% 


CARCAZA 


POTENCIA DE SALIDA—W 
POTENCIA DE SALIDA—W 
RENDIMIENTO 
DE COLECTO R—% 





008 7 (14 "228 35:35 
POTENCIA DE ENTRADA—W 





| 08 1 12 14 16 18 2 22 24 26 


FRECUENCIA—GHz 


Figura 603, Potencia de salida típica en Figura 604. Potencia de salida típica o rendi- 
¡ función de la frecuencia del amplificador de miento de colector en función de la potencia de 
[ la Fig. 601. entrada a 2 GHz del amplificador de la Fig. 601. 







CLASE C 





20 mw 8wW 
2N592| 
502 501 
ENTRADA SALIDA 
028 Y h 


Figura 605, Cadena amplificadora de potencia típica de 2 GHz, 
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CLASE Cc 





son ,03N 
ENTRADA Ú 


529 


CLASE C 


I5W 5028 
OSALIDA 


Figura 606. Cadena amplificadora de potencia típica de 1,8 GHz que utiliza combinadores de 
cuadratura. 


encerrado en una cápsula TO-39, va 
conectado al plano de masa de una 
plaqueta “microstripline” de fibra de 
vidrio Teflon de 1,6 mm. La potencia de 
salida se toma de la base a través de una 
sección de 19 mm de “microstripline” de 
30 ohms y desde la red de capacitores C, 
y Ca. Este oscilador puede suministrar 
más de 0,3 watt de potencia de salida a 
1,68 GHz y tiene un rendimiento del 20 






ar 





C=d=-- 
o 


| 
| 
1 


SALIDA 


SALIDA 


(c) 


Figura 607. Oscllador Colpitts para us a 
de EN; clas de microondas: (a) circuito b A 
) circuito básico de CA con colec- 
eto or Ido me A a A ravés de la induc- 
Añola "o sita YA $ ica toma la base 
ravó) 0% tensión acitivo; 
e) elreulto b lic o CA con salidá acoplada 
A 


TIPO 
2N5108 


se 






L Cr 





-Vec 


C,, C¿ = capacitor variable 0,35 a 3,5 pF, 
tipo pistón. 

C3 , €4 = 470 pF, pasante 

L, = descripto en el texto 

ChRF = 5 espiras de alambre IN” 28, diám. 
interno 3,2 mm y 12,7 mm de largo. 


Figura 608. Oscilador de frecuencia funda- 
mental de 1,68 GHz NE utiliza el transistor 
RCA-2N5108. ; 


por ciento cuando funciona con una 
tensión de alimentación de 25 volts. La 
Fig. 609 muestra la potencia de salida del 
oscilador en función de la tensión de 
alimentación, 

El circuito básico del oscilador es útil a 
frecuencias desde 1 a 2 GHz; sólo se 
requieren ligeras modificaciones de la 
longitud de la línea de trasmisión L,; 
para abarcar este rango. Por ejemplo, la 
ongitud de la línea se aumenta a 


530 


POTENCIA DE SALIDA-—:"mw 





18 20 22 24 26 
TENSION DE ALIMENTAC:ON—V 


lez M1 


Figura 609. Potencia de salida en función de 
la tensión de alimentación del oscilador de 
1,68 GHz mostrado en la Fig. 608. 


20,3 mm para obtener un funcionamiento 
óptimo del circuito a 1,5 GHz. A esta 
frecuencia se puede esperar una potencia 
de salida de 400 miliwatts (con 24 volts 
de alimentación). Otra modificación de 
interés (con la línea de 20,3 mm) es que 
el funcionamiento óptimo a 1,25 GHz se 
logra simplemente moviendo el capacitor 
C2 a la posición indicada por las líneas 
punteadas. El movimiento de este capaci- 
tor mejora la red de trasformación de 
salida, la cual puede desarrollar más de 
800 miliwatts de potencia de salida a 
1,25 GHz para una tensión de alimenta- 
ción de 24 volts, 

El elemento inductivo introducido por 
la sección de línea L, (Fig. 608) puede 
ser suministrado por un diodo varactor de 
alto Q que se hace trabajar por encima de 
su frecuencia de resonancia, como se ve 
en la Fig. 610. La polarización suministra- 
da a este varactor, varía en realidad este 
componente inductivo eléctricamente, de 
manera que es posible la sintonización del 
oscilador en banda ancha. La red de 
capacitores de salida C, y C,, utilizada 
para trasíormar una impedancia de línea 
de carga relativamente pequeña a los 
50 ohms del terminal de salida, podría ser 
reemplezada por una red divisora induc- 
tiva-reactiva, como puede ser una línea de 
trasmisión con derivaciones o una línea 
coaxil helicoidal, Las pruebas en las quo 
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POLARIZA- 
CION NEGATIVA 
DEL VARACTOR 





POLARIZACION POSITIVA 
DEL VARACTOR 


:CARF= 0,1 4H 


C¡, €, =1a7pF, capacitores de pistón 
C3» Cs, Cs = 470 pF, pasante 
Var. = Descripto en el texto 


Figura 610. Oscilador de banda ancha sintoniza- 
do por varactor para banda L que utiliza el 
transistor RCA-2N5108. 


se usa un varactor de silicio tipo cartucho 
para microondas en este circuito exhibe 
una potencia de salida relativamente 
constante de 600 miliwatts en el rango de 
1,0 a 1,5 GHz, La polarización de este 
varactor particular oscila entre O y 22 
volts, para el rango especificado de 
sintonización, utilizándose una tensión de 
alimentación de colector de 28 volts. 

El transistor coaxil RCA-2N5470, aun- 
que está diseñado para un funcionamien- 
to estable a 2,3GHz en el modo de 
amplificador de base común, también 
puede entregar una potencia de salida de 
0,3 watt a 2,3 GHz como oscilador. En 
este funcionamiento del 2N5470 como 
oscilador, se aprovechan los elementos 
parásitos muy bajos de este transistor 
para simplificar los requerimientos del 
circuito; por ejemplo, con esta unidad es 

sible diseñar esencialmente circuitos de 

anda S de constante concentrada, No 
obstante, a causa de las' bajas capacitan: 
clas de realimentación de este transistor, 
so nocositan en muchos casos lazos de 
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+Vec 


O-Vec (2) 
A 


Cg - Ra 
Pp Ri | 
Pipe ela 

] 


C, = 0,82, capacitor “especial” (fabricado por Quality 
Components, Inc. St.Mary?s, Pa.) 

Cz, Cy = 100 pF, Allen-Bradley FASC o equiv. 

C4 = $,01 pF, disco cerámico. 

Cs , €, = Capacitor “'trimer”, 0,35 a 3,5 pF, tipo 
Johanson 4702 o equiv. 

L, = Alambre N* 22 de 1,27 mm de longitud 

La, La = 4 espiras de alambre de 0,17 mm, diámetro 
interno 1,57 mm, largo 4,76 

R, = 51 ohms, Y w 

R¿ = 1200 ohms, Y W  . 

R3¿=5a10 ohms, Y W. 


Figura 611. Circuito oscilador de constante 
concentrada de 2GHz que utiliza el transis- 
tor RCA-2N5470. 


realimentación externos para obtener una 
oscilación estable en las frecuencias de la 
banda S. y 
La Fig. 611 representa un circuito 
simple de constante concentrada que 
emplea al transistor 2N5470. El circuito 
es sintonizable en el rango de frecuencias 
de 1,8 a 2,3 GHz. La potencia de salida a 
2GHz es típicamente de 0,3 watt con 
una tensión de alimentación de 24 volts y 
un rendimiento del circuito del orden del 
l6 por ciento a esta frecuencia. El 
colector está conectado a masa y la 
potencia de salida es tomada del circuito 
de base. Todos los terminales deben ser 
cortos para lograr la mejor respuesta a 
alta frecuencia. El capacitor especial C, 
forma parte necesaria del lazo de reali- 
mentación del circuito, El circuito es 
básicamente un oscilador tipo Harley en 
el cual el inductor L, y la inductancia 
arásita de C, componen un inductor con 
rivaciones en este lazo de roalimenta- 
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ción. La sintonización se logra en gran 
medida ajustando el capacitor Cs, mien- 
tras que el capacitor Cs es regulado para 
mantener la adaptación de salida en todo 
el rango de sintonía. 

La Fig. 612 ilustra el uso del transistor 
2N5470 en un circuito oscilador “micro- 
stripline” tipo Colpitts que funciona en él 
rango de frecuencias de 1,8 a 2,2 GHz. En 
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Ci, Cg = 0,35 a 3,5 pF, Johanson tipo 4702 o 
equiv, 

C3, C4 = 100pF, Allen-Bradley tipo 5A5C o equilv. 

L, = lnea “microstrip””; = largo 17,78 mm x an - 
cho 7,62; montada sobre Plaqueta de fibra de 
vidrio Teflon de 0,79 mm, 

L¿ =. línea “'microstrip'*; =: largo 10,92 mm x an- 
cho 2,03 mm; montada sobre plaqueta de fibra 
de vidrio Teflon de 0,792 mm, 

La = 5 esplras de alambre de 0,17 mm; diámetro 
interno 1,57 mm x largo 4,76. 

La = línea coaxil miniatura de 50 ohms, largo 
38,1 mm. 


Figura 612. Circuito oscilador ““microstripline"' 
de 2 GHz que utiliza el transistor RCA-2N 5470. 


este circuito, la base del transistor está 
conectada directamente a masa de la 
plaqueta “stripline”” y el calor del colec- 
tor se disipa a esta plaqueta a través de 
una arandela aislante de Óxido de berilio. 
La realimentación necesaria se obtiene 
por lazo resonante en fase proporcionado 
por la sección de línea L4 y el capacitor 
C;. La sección de línea de salida L, 
utiliza técnicas “microstripline”” comunes 
para proporcionar la reactancia necesaria 
para sintonizar la capacitancia de salida; 
la sección de línea L, es un trasformador 
de un cuarto de onda que trasforma la 
parte real de la impedancia de carga de 
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colector a unos 50 ohms. Este circuito 
también puede suministrar álrededor de 
0,3 watt de potencia de salida a 2 GHz 
cuando trabaja con una tensión de ali. 
mentación de 24 volts. 


Para potencias de salida mayores, se 
pueden usar los transistores coaxiles 
RCA-2N5921 o RCA-2N5920 o los tran- 
sistores “stripline” RCA. La Fig. 613 
representa al 2N5921 en un circuito 
oscilador de potencia que sintoniza de 1,2 
a 1,4 GHz. En este circuito, el transistor 


coaxil está montado con el colector so- 


bresaliendo a través de un orificio de 
8,9 mm existente en una plaqueta impre- 
sa metálica de 5 mm de espesor. La línea 
de salida X está construída sobre el lado 
de colector de esta plaqueta, mientras que 
la red de polarización está sobre el otro 
lado. Se usa una sección de línea coaxil 
L, para traer el lazo de realimentación de 
colector, a través de la plaqueta, a la 
sección de emisor del transistor. El 
transistor 2N5921 de este circuito puede 
entregar 4 watts de potencia de salida 
entre 1,2 y 1,4GHz. La frecuencia se 
sintoniza regulando Có 


La Fig. 614 muestra un circuito oscila- 
dor típico que emplea un transistor 
“stripline”. Este oscilador puede desarro- 
llar 3 watts de potencia de salida en el 
rango de 1,7 a 1,8 GHz. 


Los osciladores mostrados hasta aquí 
han utilizado transistores con la base 
conectada a la aleta. Para obtener un 
funcionamiento de oscilador con menos 
ruido resulta conveniente cofectar el 
emisor del transistor a la aleta. Los 
transistores RCA-40836 y RCA-40837 
son versiones de los transistores 2N5470 
y 2N5920, respectivamente, en los cuales 
el emisor, y no la base, está conectado a 
la aleta, En la Fig. 615 aparece un 
oscilador de potencia tipo Colpitts senci- 
llo que emplea AenCIimente elementos 
de constante concentrada. Este oscilador 
uede ser sintonizado entre 1,8 
,1 GHz; mediante pequeñas modificació. 
nos del circuito es posible sintonizar en 
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un ancho de banda de 200 MHz, en el 
rango de 1,3 a 2,6 GHz. 

El transistor RCA-40836 puede entre- 
gar 0,5 watt de potencia de salida con una 
Vce de 21 volts. El RCA-40837 puede 
entregar 1,25 watts a 2,1 GHz con una 
Ver de 27 volts, 

Este circuito puede funcionar por 
debajo de 1,8 GHz aumentando la capaci- 
tancia emisor-base y la inductancia (EA 
Para trabajar en el rango de 2,1 GHz a 
2,6 GHz, la capacitancia emisor-colector 
debe aumentarse y L, debe reducirse. Los 
capacitores C¿ y C¿ se hacen autorreso- 
nantes a 2,6GHz y no pueden usarse 
como capacitores por encima de esta 
frecuencia. El transistor RCA-40837 pue- 
de trabajar en el rango de 2,6 a 3,0 GHz 
reduciendo L, sólo a la inductancia 
intrínseca de la tapa de base de la cápsula 
coaxil y utilizando los sensores capacitivos 
para Cs y Có. La sintonización electróni.- 
ca del circuito puede lograrse mediante el 
uso de un varactor para variar la inductan.- 
cia efectiva de La. 


MULTIPLICADORES DE 
FRECUENCIA 


El funcionamiento del transistor de 
superposición en el modo de frecuencia 
armónica puede extender el límite supe- 
rior del rango de frecuencia mucho más 
allá de lo que sería posible con el mismo 
transistor funcionando en el modo de 
frecuencia fundamental. Otra ventaja del 
modo de funcionamiento con armónicas 
es que es posible realizar simultáneamente 
la multiplicación de frecuencia y la 
amplificación de potencia. Un transistor 
de superposición que funciona en este 
modo proporciona amplificación de po» 
tencia a la frecuencia fundamental de la 
potencia de excitación de entrada y la 
capacitancia alineal de la juntura colec- 
tor-base, actuando como varactor, genera 
armónicas de la frecuencia de excitación 
de entrada. Por lo tanto, es posible usar 
un solo transistor para reemplazar un 


amplificador de potencia a transistor y un 
multiplicador de frecuencia a diodo várac. 
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sos 


2, = 300 pF, disco cerámico 
Cz, Cy = 470 pF, tipo pasante, Allen-Bradley FA5C 
o equivalen te 


Cy = 0,3-3,5 pF, Johanson 4702 o equivalente 

L, = línea coaxil de £0 ohms de 33,02 mm de largo 
R;, = 1200 ohms 

R¿ =.0-250 ohms 


Ry = 5 ohms 


Figura 613. Circuito típico del oscilador de 


1,4 GHz y 4 watts. 


Ly 













Ca 


TRANSISTOR 
“STRIPLINE” 






C4 





Vcc = 28 y 


ChRF = 3 espiras, alambre N* 
1,59 mm, largo 4,77 mm 
= "Microstripline'* ahusada 
ancho 2,54 mm, extremo de entrada 

ancho 6,09 mm, extremo de salida 
largo 12,06 mm 
espesor 0,13 mm 

MATERIAL DIELECTRICO = Kapton H 5- 
DuPont o equivalente 


29, diám.irtemo 


MIL 


potencia '““microstripline” sintonizabie de 152 a 


Nota: La construcción 
de la línea es similar 

a la del circuito de la 
Flg. 613. 


C, , Cy = Filtercon, Allen-Bradley SMFB-A1 o equivalente 
Ca 3558, 5 pF, Johanson 4700 o equivalente 
O pF, ATC-100 o 


G4= equivalente 
L, = cable miniatura de 50 ohms de 25,4 mm de sección 
oke = 3 espiras, alambre N? 32, diám. Interno 1,58 mm, 


largo 4,76 mm 


Figura 614, Circulto oscilador típico de 1,7 GHz, 
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Ci, Ez, Cy = 470 PF, pasante, Allen-Bradley FAS5C 
o equivalente 
C, =.0,2 1F, disco cerámico 
Eg, € = 0,35 a 3,5 pF, Johanson 4702 o equivalente 
L., , L, = choke de RF, alambre N* 32 de 12,70 mm 
de largo 
L;, = tir, de cobre: 
espesor 0,127 mm 
ancho 0,457 mm 
largo 0,76 mm 
R, =3a10 ohms, Y W 


-R¿=.0 2500 ohms, 2 W 


R¿= 1200 ohms, Y W 


Figura 615. Oscilador de potencia típico de 
GHz con colector a masa. 


Ed 


tor. En comparación con los circuitos 
multiplicadores de frecuencia a varactor, 
el multiplicador a transistor es más 
sencillo, menos costoso y de igual rendi- 
miento. Se prevé que este modo de 


. funcionamiento permitirá ampliar por un 


factor de dos el espectro de frecuencias 
existente de los transistores de superposi- 
ción. 


Consideraciones sobre 
los transistores 


Un transistor de superposición usado 
en un circuito multiplicador de frecuencia 
funciona simultáneamente como amplifi- 
cador de potencia para proporcionar 
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ganancia a la frecuencia fundamental de 
la potencia de excitación y como diodo 
varactor para generar armónicas de la 
frecuencia de potencia de excitación. Así, 
dos mecanismos proporcionan amplifica- 
ción y multiplicación de frecuencia en los 
transistores de superposición: uno que es 
capaz de suministrar ganancia a la fre- 
cuencia fundamental y otro en el cual la 
capacitancia colector-base sirve como va- 
ractor capaz de multiplicación de frecuen- 
cia. Los transistores adecuados para apli- 
caciones de multiplicación deben estar en 
condiciones de entregar potencia con 
ganancia a la frecuencia fundamental y de 
convertir la potencia de la frecuencia 
fundamental a una frecuencia armónica. 
Por consiguiente, un buen transistor. mul- 
tiplicador debe ser primeramente un buen 
transistor para FUE capaz de proporcio- 
nar potencia de salida, ganancia y rendi- 
miento elevados. Además, su sección 
varactor deberá tener pérdidas mínimas 
para obtener el máximo rendimiento de 
conversión. 

El factor de mérito para la parte 
amplificadora del transistor en la cual no 
se incluyen elementos parásitos está dado 
por la frecuencia máxima de oscilación 
fmáx en la siguiente forma: 


Ímáx = (GP) f 
E (1/8) (1 /roy! Ce Tec)] (431) 


donde GP es la ganancia de potencia, f la 
frecuencia fundamental de funcionamien- 
to, rob” la resistencia de difusión de base 
intrínseca, Cc la capacitancia de colector 
y Tec el tiempo de tránsito emisor-colec- 
tor o tiempo de retardo de la señal. 

El rendimiento de la parte varactor 
formada por la juntura colector-base está 
determinado por la frecuencia de corte 
fvce en la siguiente forma: 


fvon = 1/[2r Cmin (11 '=10)] (482) 
donde Cmín es la capacitancia colector: 


base mínima y rs la resistencia de colector 
en serio, 





Amplificadores y Osciladores para Microondas 


La Fig. 616 muestra un corte de un 
transistor de superposición que indica las 
distribuciones de capacitancias y pérdi- 


BASE 
NORMAL 


MATRIZ 
CONDUCTORA p- X 





CbeT Cbk 


/ pao 


CAPA 
EPITAXIL n 






SUBSTRATO n- 


Figura 616. Corte transversal de un transistor 
de superposición indicando las distribuciones de 
capacitancias y pérdidas. 


das, La Fig. 617 indica cómo la parte 
varactor está separada del transistor in- 
trínseco. La capacitancia colector-base se 
compone de dos partes; la parte mayor, 
que comprende la parte activa del varac- 
tor, se compone de la capacitancia forma- 
da por la parte de la juntura colector-base 
que no está opuesta al emisor. Esta parte 

e la capacitancia se denomina exterior 
de colector Che. La segunda parte se 
compone de la parte de la juntura 
colector-base que está opuesta a la juntu- 
ra emisor-base. Esta parte se llama capaci- 
lancia interior de colector Cp”.. La 
capacitancia exterior Che es un varactor 
mucho más eficiente que la capacitancia 
interior Cp”, porque Cp”, tiene que 





e 

Wi 617, Circulto que muestra los factores 

A ele alinoal Gue permiten la multipil- 

pao recuencia an odio de transistores 
de superposición, 


A 
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cargarse y descargarse a través de las 
resistencias intrínseca y extrínseca de 
difusión rpp” y rp”, como así también a 
través de la resistencia en serie rsi, 
mientras que Che puede cargarse y descar- 
garse sólo a través de rp” y so. Como la 
resistencia intrínseca de difusión de base 
pp” €s mucho mayor que la resistencia 
extrínseca de difusión de base rp” la 
frecuencia de corte fycg es mucho más 
grande en la porción activa del varactor 
representada por Che que en las porciones 
de Cp'.. La diferencia en tp? y tip 
resulta del uso de diferentes resistencias 
de lámina en las dos áreas. Otra caracte- 
rística especial del transistor de superposi- 
ción es que el área de emisor es mucho 
menor que el área de base. Como resulta- 
do de ello, la porción ineficiente del 
varactor formado por la juntura colector- 
base situada opuesta a los emisores es casi 
despreciable en razón de la reducida 
superficie de emisor, 


La frecuencia de corte del varactor 
fvca es también aumentada al máximo 
mediante el uso de una resistencia míni- 
ma de colector en serie, rso. Esta resisten- 
cia se mantiene al mínimo por medio de 
la estructura epitaxil n-n* usada para la 
región de colector. La capa epitaxil tipo 
n forma la parte dominante de la resisten- 
cia de colector en serie. El espesor de esta 
capa se mantiene en el valor mínimo que 
proporciona la tensión de ruptura requeri- 
da entre colector y base. 


En razón de las características enuncia- 
das más arriba, las pérdidas del varactor se 
reducen al mínimo en los transistores de 
superposición y, por lo tanto, es posible 
lograr un elevado rendimiento de conver- 
sión. La aptitud inherente de multiplica- 
ción de frecuencia de varactor que posee 
la capacitancia de la juntura colector- 
base, sumada a la excelente capacidad de 
frecuencia de estos transistores, ha hecho 

ble el uso de dispositivos de superpo- 
sición como eficaces multiplicadores de 
frecuencia. 
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Funcionamiento 


La capacitancia exterior de colector 
Che, Fig. 617, varía alinealmente con la 
tensión de colector del transistor de 
manera muy similar a la variación de la 
capacitancia de un diodo varactor con la 


tensión a través de la juntura del diodo. : 


Esta capacitancia variable de la juntura 
permite la generación de armónicas en los 
circuitos con transistores de superposi- 
ción. La relación alineal existente entre la 
capacitancia colector-base Che y la ten- 
sión de polarización de colector de los 
transistores de superposición puede ex- 
presarse de la siguiente manera: 

Che = K (9—V)"" (433) 
donde K es una constante determinada 
por el área y contaminación de la juntura, 
$ el potencial de contacto, V el valor 
absoluto de la tensión de polarización 
inversa de colector y el exponente n es 
una constante determinada por la distri- 
bución de impurezas a ambos lados de la 
juntura. 


CAPACITANCIA (Cy) 


O 
TENSION (Va) 


Figura 618. Capacitancia colector-base Cbc en 
función de la polarización de colector en los 
transistores de superposición. 


La Fig. 618 muestra la variación en la 
capacitancia colector-base Che en función 
de la tensión de polarización de colector 
Vc. Sin embargo, esta forma de curva 
de capacitancia-tensión es difícil de apli- 
car directamente en el análisis de los 
circuitos transistorizados para frecuencia 
y potencia elevadas. Debido a que la 
potencia es el producto de las oscilaciones 
de corriente y tensión en el transistor, la 
corriente del transistor puede relacionarse 
con la capacitancia colector-base si se 
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conoce la carga Q existente a través de la 


juntura. Como dQ/dV = C(V), la carga Q 


puede determinarse así: 


Q E a Cho AV (434) 


Usando la relación para la capacitancia 


Cbe dada por la Ec. (433), la integración 
indicada en la Ec. (434) puede realizarse 
con respecto a la tensión V para obtener 
la carga. El resultado de esta integración, 
indicado en la Fig. 619, muestra la 
variación en la carga Q como función de 
la tensión Vgc. 


Q 


CARGA (Q) 


TENSION (Vac) 


Figura 619. Carga Q de la juntura colector-base 
en función de la tensión colector-base en un 
transistor de superposición. 


Si se desarrolla una tensión sinusoidal 
como la de la Fig. 620(a), por medio de la 
sección amplificadora del transistor de 
superposición, para excitar la capacitancia 
alineal Che, se produce una forma de 
onda de carga (o corriente) muy distorsio- 
nada debido a las características alineales 
de la tensión de carga de la capacitancia. 
Esta forma de onda, Fig. 620(b), contiene 


_——» Y 





(b) 





(a) 


Figura 620. (a) Tensión sinusoidal desarrollada 
por la sección amplificadora de un transistor de 
superposición para excitar la capacitancia all. 
neal colector-base; (b) forma de onda distorslo» 
nada de carga o corriente producida por la 
capacitancia alineal colector-base de un transls 
tor de superposición en la generación de poten: 
cia armónica, 
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componentes de la frecuencia fundamen- 
tal y de las frecuencias armónicas. La 
potencia de salida a la armónica deseada 
se obtiene cuando se acopian circuitos 
selectivos adecuados al colector del tran- 
sistor, En un circuito real, la tensión de 
excitación desarrollada por el transistor 
contiene componentes de frecuencias fun- 
damentales y armónicas. 


Circuitos multiplicadores 
de frecuencia 
básicos transistorizados 


Los transistores de superposición utili- 
zados en los multiplicadores de frecuencia 
pueden conectarse con base común o 
emisor común. En el multiplicador con 
transistor de base común, la generación 
de armónicas se realiza prácticamente 
igual que en el multiplicador de frecuen- 
cia a varactor tipo en derivación porque la 
capacitancia alineal colector-base del tran- 
sistor está conectada en derivación con el 
circuito de entrada. En el multiplicador 
con transistor de emisor común, la capaci- 
tancia alineal está conectada en serie con 
la entrada; el funcionamiento del circuito 
del transistor es entonces similar al del 
multiplicador a varactor tipo en serie. 





Figura 621. Disposición básica para utilizar un 
transistor de superposición en un duplicador de 
frecuencia de base común. 


La Fig. 621 ilustra la disposición del 
circuito básico que utiliza un transistor de 
superposición en un duplicador de fre- 
cuencia de base común. En la entrada del 
duplicador se debe usar una red adaptado- 
ra en T, u otro tipo de sección adapta- 
dora, para establecer una adaptación 
conjugada a través de los terminales 
emisor-base del transistor a la frecuencia 
fundamental de la potencia de excitación 


de entrada, Esta adaptación gonjujada se 
requiere para obtener una trans 


erencia 
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máxima de potencia desde la fuente de 
excitación al transistor. Como la ganancia 
a la frecuencia fundamental es de impor- 
tancia primordial, es necesario conectar 
un circuito rzactivo entre el colector y la 
base del transistor. El lazo reactivo, que 
se compone de un simple circuito LC en 
serie, resuena con la capacitancia colec- 
tor-base del transistor a la frecuencia 
fundamental, aumentando así la circula- 
ción de corriente fundamental a través del 
transistor. El circuito reactivo también 
desarrolla la tensión de excitación reque- 
rida por la capacitancia alineal colector- 
base para la generación de potencia 
armónica. Un circuito de salida adecuado, 
que está sintonizado en serie para selec- 
cionar la potencia de salida en la segunda 
armónica de la frecuencia de entrada, 
completa el circuito duplicador básico. 
En algunos circuitos, se hace necesario 
agregar una trampa de salida para restrin- 
gir la circulación de la corriente de 
frecuencia fundamental en el circuito de 
salida, 


La Fig. 622 muestra los circuitos bási- 
cos para el uso de un transistor de 
superposición en el triplicador y en el 
cuadruplicador de frecuencia de base 
común. Estos circuitos son muy similares 
al duplicador de base común, salvo que en 
ellos se ha conectado un lazo reactivo 
adicional de segunda armónica en deriva- 
ción con el colector del transistor. Las 
componentes de segunda armónica produ- 





(b) CUADRUPLICADOR 


Figura 622. Disposiciones básicas para utilizar 

un transistor de superposición en un triplicador 

frecuencia de base común (a) y en un 
cuadruplicador de frecuencia (b). 
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cidas por este lazo reactivo se heterodinan 
| 


con las componentes de frecuencia funda- 
mental para generar armónicas de salida 
adicionales. En esta forma, el lazo reacti- 
vo de segunda armónica aumenta el 
rendimiento de la conversión. Cuando se 
usa un multiplicador de frecuencia con 
transistor de superposición en un circuito 
de emisor común, es necesario incorporar 
en la entrada un circuito resonante en 
serie adicional. De lo contrario, los 
circuitos de entrada, salida y reactivo de 
los multiplicadores de emisor común 
siguen las consideraciones ya descriptas 
para los multiplicadores de base común. 


Diseño de multiplicadores 
de frecuencia transistorizados 


El diseño de circuitos multiplicadores 
de frecuencia transistorizados consiste 
generalmente en la selección de un tran- 
sistór adecuado y el diseño de las redes 
adecuadas de filtrado y adaptación para 
lograr un funcionamiento óptimo del 
circuito. 


Los transistores adecuados para esta 


aplicación deben proporcionar la potencia 
de salida deseada y la ganancia a la 
frecuencia fundamental, y también deben 
ser capaces de convertir la potencia de la 
frecuencia fundamental en potencia a la 
frecuencia armónica deseada. Si se acopla- 
ra un circuito sin pérdidas a una capaci- 
tancia alineal sin pérdidas Che, la poten- 
cia a la frecuencia fundamental podría 
convertirse en potencia a cualquier fre- 
cuencia armónica con un rendimiento de 
la conversión del 100 por ciento. Sin 
embargo, en la práctica el rendimiento 
disminuye a causa de la resistencia alineal 
en serie asociada a la capacitancia alinea] 
y a las pérdidas del circuito. Se puede 
considerar que la potencia de salida de 
armónicas de un circuito multiplicador 
transistorizado es igual, a un dado nivel 
de potencia de entrada, al producto de la 
peitnela de potencia del transistor a'la 
recuencia de excitación y al rendimiento 
de la conversión resultante de la acción 
del varactor en la capacitancia colector: 
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base Che. La ganancia de conversión sólo 
se. puede obtener si la ganancia de 


, Potencia del transistor considerado es 


mayor que la pérdida de conversión a la 
frecuencia fundamental. : 


Para el diseño de tales circuitos, se 
debe conocer la impedancia de entrada, a 
la frecuencia fundamental, existente en la 
juntura emisor-base del transistor, como 
así también la impedancia de carga 
presentada al colector tanto a la frecuen. 
cia fundamental como armónica. El cono- 
cimiento de la impedancia de carga de 
colector a la frecuencia armónica es 
necesario para el diseño del circuito de 
salida, El conocimiento de la impedancia 
de colector a la frecuencia fundamental se 
requiere para determinar la impedancia de 
entrada del transistor a esq frecuencia, de 
manera de poder diseñar las redes adapta- 
doras entre la fuente de excitación y el 
transistor, Lógicamente, las tres impedan- 
cias están interrelacionadas y son funcio- 
nes del nivel de potencia de funciona- 
miento (es decir, están determinadas por 
las oscilaciones de tensión y corriente). 
Una vez establecidas las impedancias, el 
diseño de las redes adaptadoras se hace 
directamente. Para el circuito de entrada, 
se prefiere una sección adaptadora con 
características de pasabajos, mientras que 
para el circuito de salida se prefiere una 
sección adaptadora con características de 
pasaáltos o pasabanda. Tales disposiciones 
aseguran una buena aislación entre los 
circuitos de entrada y salida. Al aumentar 
la frecuencia de funcionamiento por 
encima de los 800 MHz, el diseño de los 
circuitos multiplicadores transistorizados 
requiere el uso de técnicas de circuitos 
distribuídos. 


Consideraciones sobre 
estabilidad y polarización 


En general, el principal problema de 
los dispositivos alineales es la estabilidad, 
En los circuitos multiplicadores de fro. 
cuencia transistorizados pueden producir. 
se diversos tipos de inestabilidades, entro 
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ellas, histéresis, oscilaciones de baja fre- 
cuencia, oscilaciones paramétricas y Osci- 
laciones de alta frecuencia. Estas dificul- 
tades pueden eliminarse o reducirse al 
mínimo mediante un diseño cuidadoso 
del circuito de polarización, mediante una 
ubicación correcta de las conexiones a 
masa de los transistores y mediante el uso 
de cápsulas con elementos parásitos míni- 
mos, 

La histéresis se refiere a saltos de 


modo discontinuos en la potencia de . 


salida producidos cuando la potencia de 
entrada o la frecuencia aumentan o 
disminuyen. Este efecto es provocado por 
la desintonización dinámica resultante de 
la variación del valor promedio de la 
capacitancia alineal con la tensión de RF. 
El circuito sintonizado tiene una frecuen- 
cia resonante diferente para una excita- 
ción de entrada fuerte o débil. Se ha 
hallado experimentalmente que los efec- 
tos de la histéresis pueden reducirse al 
mínimo, o eliminarse algunas veces, cuan- 
do el transistor se conecta con emisor 
común. 

Las oscilaciones de baja frecuencia se 


producen porque la ganancia del transis- 


tor a baja frecuencia es mucho más alta 
que a la frecuencia de funcionamiento. 
Este efecto puede eliminarse mediante 
una resistencia pequeña en serie con los 
inductores de RF usados para el circuito 
de polarización, Fig. 623, 

Las oscilaciones paramétricas ocurren 
como consecuencia de la modulación 
espuria de baja frecuencia agregada a la 
salida de armónicas. Este efecto se puede 
eliminar seleccionando cuidadosamente la 
capacitancia de paso C, (Fig, 623) para 
proporcionar una impedancia baja a la 
componente espuria, además de la pro- 
pe ganado por la capacitancia de paso de 

4 1 ñ 

La oscilación de alta frecuencia está 
indicada por las oscilaciones que se 

roducen a una frecuencia muy cercana a 
1 frecuencia de salida cuando se elimina 
la potencia de excitación de entrada, Con 
Un transistor de cápsula TO-60, los 
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R 





Figura 623. culto que muestra las técnicas 

de polarización básicas y las capacitancias de 

derivación usadas para eliminar ¡nestabilidades 

en multiplicadores de frecuencia de emisor. 
común, 


circuitos de emisor común son menos 
críticos en este sentido que los de base 
común. Las oscilaciones de alta frecuen- 
cia también están estrechamente relacio- 
nadas con la frecuencia de excitación de 
entrada. Este tipo de inestabilidad puede 
eliminarse si la frecuencia de entrada se 
mantiene por debajo de ciertos valgres. 
La frecuencia de entrada a la cual puede 
obtenerse un funcionamiento estable pa- 
rece depender' del método de conectar a 
masa el emisor del transistor. La frecuen- 
cia máxima de funcionamiento se puede 
obtener cuando el emisor tiene la cone- 
xión más corta a masa. 

En la práctica, se ha conseguido 
obtener un funcionamiento estable y 
confiable de los transistores en los multi- 
plicadores de frecuencia. Los circuitos 
analizados en esta sección son todos 
circuitos multiplicadores de frecuencia 
estables, 


El transistor 2N4012 


El transistor de potencia 2N4012 se 
caracteriza por utilizarse para la multipli- 
cación de frecuencia, pudiendo propor- 
cionar una potencia de salida mínima de 
2,5 watts como triplicador de frecuencia 
a una frecuencia de salida de 1 GHz y un 
rendimiento de colector del 25 por 
ciento. Este transistor de superposición 
está diseñado para funcionar en equipos 
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de comunicaciones militares e industriales 
como multiplicador de frecuencia en las 
bandas FUE o L. El transistor puede 
trabajar como duplicador, triplicador o 
cuadruplicador para suministrar una po- 
tencia de salida de varios watts a frecuen- 
cias de unos pocos gigahertz. 


La Fig. 624 muestra las capacidades 
de potencia de salida en función de la 
frecuencia de salida de un transistor 
2N4012 típico usado con emisor común 
para la duplicación, triplicación y cuadru- 
plicación de frecuencia. En un circuito 
duplicador de emisor común, el transistor 
entrega una potencia de salida de 3,3 
watts a 800 MHz con una ganancia de 
conversión de SdB. En un circuito 


Pent = 1 W 
Curva (1) DUPLICADOR, 


EMISOR COMUN 
Curva (2) TRIPLICADOR, 
EMISOR COMUN 
rva (3) CUADRUPLICADOR, 
EMISOR COMUN 


POTENCIA DE SALIDA—W 





, 
FRECUENCIA DE SALIDA—G Hz 


Figura 624. Potencia de salida del transistor de 
superposición RCA-2N4012 en función de la 
frecuencia cuando trabaja en circuitos duplica- 
dores, triplicadores y cuadruplicadores de emi- 
sor comun, 

triplicador de emisor común, puede pro- 
porcionar una potencia de salida de 2,8 
watts a 1GHz con una ganancia de 
conversión de 4,5dB. En un circuito 
cuadruplicador de emisor común, puede 
suministrar una potencia de salida de 1,7 
watts a 1,2 GHz con una ganancia de 
conversión de 2,3 dB. 

Es de interés que los multiplicadores 
de frecuencia transistorizados proporcio- 
nen mayores potencias de salida a fre- 
cuencias de salida más altas que la 
ganancia de salida igual a la unidad 
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obtenida con el amplificador de potencia 
transistorizado a 700 MHz. Cuando la 
frecuencia de funcionamiento es suficien- 
temente baja como para que el transistor 
pueda suministrar potencia de RF con 
una ganancia substancial, las capacidades 
de salida de los multiplicadores de fre- 
cuencia transistorizados son prácticamen- 
te iguales a las del amplificador de 
potencia transistorizado. Cuando se traba- 
ja a la misma frecuencia de salida y con la 
misma potencia de excitación de entrada, 
es posible obtener aproximadamente las 


- mismas cantidades de potencia de salida. 


La Fig. 624 indica que la magnitud de 
potencia de salida que puede suministrar 
un multiplicador de frecuencia transistori- 
zado depende del orden de multiplica- 
ción. En un determinado circuito multi- 
plicador, la potencia de salida más alta se 
obtiene a la frecuencia en la cual el 
producto de la ganancia de potencia y del 
rendimiento de conversión alcanza el 
valor más: grande. Cuando se utiliza un 
transistor de superposición 2N4012, se 
obtiene la potencia de salida máxima a 
800 MHz con un circuito duplicador, a 
1 GHz con un circuito triplicador y a 
1,3 GHz con un circuito cuadruplicador. 


Las disposiciones de los circuitos y los 
datos de comportamiento que aparecen 
en los párrafos siguientes ilustran varios 
circuitos multiplicadores de frecuencia 
prácticos que emplean el 2N4012 y otros 
transistores de superposición RCA. Estos 
circuitos incluyen un duplicador de 400 a 
800 MHz, un triplicador de 150 a 
450 MHz, un triplicador de 367 a 
1100 MHz y un cuadruplicador de 420 a 
1680 MHz. Como se mencionó anterior- 
mente, el diseño de los circuitos multipli- 
cadores que tienen una frecuencia de 
salida de 800 MHz o más requieren el uso 
de técnicas de circuitos distribuídos. 
Todos estos circuitos de alta frecuencia 
descriptos emplean circuitos de salida de 
cavidad coaxil y serán analizados en 
primer lugar. Los circuitos de baja fre- 
cuencia, que utilizan circuitos de salida de 
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elementos concentrados, se - describirán 
después. 


Duplicador de 400 a 800 MHz 


La Fig. 625 muestra el diagrama com- 
pleto del circuito de un duplicador de 
400 a 800 MHz que utiliza el transistor 
2N4012, Este circuito emplea circuitos de 
entrada y circuitos reactivos de elementos 
concentrados y un circuito de salida de 
cavidad coaxil. El transistor está colocado 
dentro de la cavidad con su emisor 
adecuadamente conectado al chasis. En la 


entrada se usa una sección pi(C,,C,,L1, 


ENTRADA 
400 MHz 





SALIDA 
800 MHz 


Figura 625. Multiplicador de frecuencia con 
transistor de emisor común de 400 a 800 MHz. 


L, y C3) para adaptar las impedancias, a 
400 MHz, de la fuente de excitación y la 
juntura base-emisor del transistor. L, y 
Cy proporcionan el necesario retorno a 
masa para la capacitancia alineal del 
transistor. L¿ y C4 forman el lazo reactivo 
para el colector a 400 MHz, El circuito de 
salida se compone de una cavidad coaxil 
de extremo abierto de 10 centímetros 
cuadrados, Se agrega una capacitancia 
concentrada Cs en serie con un conduc- 
tor de centro hueco de 6,3mm de la 
cavidad cerca del extremo abierto para 
ajustar la longitud eléctrica. La potencia 

e salida a 800 MHz se obtiene por 
acoplamiento directo desde un punto 
cercano al extremo en cortocircuito de la 
cavidad, La disposición para la polariza- 
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ción es la misma que se usó en el circuito 
de la Fig. 623. 

La Fig. 626 muestra la potencia de 
salida a 800 MHz en función de la entrada 
de potencia a 400 MHz para el circuito 
duplicador, el cual usa un transistor 
2N4012 típico que trabaja a una tensión 
de alimentación de colector de 28 volts. 
La curva es casi lineal a un nivel de 
potencia de salida entre 0,9 y 2,7 watts. 
La potencia de salida es de 3,3 watts a 
800 MHz ,para una excitación de entrada 
de 1 watt a 400 MHz, elevándose a 3.9 
watts al aumentar la excitación de entra- 
da a 1,7 watts. El rendimiento de 
colector, definido como la relación entre 
la potencia de salida de RF y la potencia 
de entrada de CC con una tensión de 
alimentación de 28 volts, también ha sido 
representado en la Fig. 626. El rendimien- 
to es del 43 por ciento medido con una 
potencia de entrada de 1 watt. El ancho 
de banda de 3 dB de este circuito, medido 
a una potencia de salida de 3,3 watts, es 
del 2,5 por ciento. La componente de 


POTENCIA DE SALIDA—W 
RENDIMIENTO DE COLECTOR—POR CIENTO 





0,4 058 1,2 ¡5.20 
POTENCIA DE ENTRADA—W 


Figura 626. Potencia de salida y rendimiento 

de colector en función de la potencia de 

entrada en un duplicador de frecuencia de 400 
a 800 Mhz. 
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frecuencia fundamental medida a un nivel 
de potencia de salida de 3,3 watts está 
22dB por debajo de la portadora de 
salida. Son posibles mayores atenuaciones 
de las componentes espurias utilizando 
más secciones de filtrado. 


La variación de la potencia de salida 
con la tensión de alimentación de colec- 
tor, a un nivel de excitación de entrada de 
1 watt, ha sido representada en la Fig. 
627. Esta curva se obtiene con el circuito 
sintonizado a 28 volts. Las curvas de las 
Figs. 626 y 627 indican que el circuito 
multiplicador amplificador es capaz de 
realizar modulación de amplitud. — 
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Figura 627. Potencia de salida en función de la 


tensión de alimentación en un duplicador de 
frecuencia de 400 a 800 MHz. 


Triplicador de 367 a 1100 MHz 


El triplicador de 367 a 1100 MHz, Fig. 
628, es esencialmente igual al duplicador 
representado en la Fig. 625, con excep- 
ción que se ha agregado un lazo reactivo 
adicional (L¿ y C¿) en derivación con el 
colector del transistor. Este lazo reactivo 
resuena con la capacitancia de la juntura 
del transistor a la segunda frecuencia 
armónica (734 MHz) de excitación de 
entrada, 

La Fig. 629 muestra la potencia de 
salida del triplicador a 1,1 ¿hz en fun- 
ción de la potencia de entrada a 
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A 628. Triplicador de frecuencia con tran- 
sistor de emisor común de 367 MHz a 1,1 GHz. 


* 


367 MHz. Este circuito también emplea 
un transistor 2N4012 típico que trabaja a 
una tensión de alimentación de colector 
de 28 volts. La curva llena muestra la 
potencia de salida obtenida cuando el 
circuito es resintonizado en cada nivel de 
potencia de entrada. La curva punteada 
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Figura 629 Potencia de salIcja en función d 
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indica la potencia de salida obtenida con 
el circuito sintonizado al nivel de poten- 
cia de salida de 2,9 watts. Se obtiene una 
potencia de salida de 2,9 watts a 1,1 GHz 
con una excitación de 1 watt a 367 MHz. 
El ancho de banda de 3 dB a este nivel de 
potencia es del 2,3 por ciento. Las 
componentes de frecuencia espuria medi- 
das en la salida son las siguientes: —22 dB 
a 340 MHz, —30 dB a 680 MBz y —-35 dB 
a 1360 MHz. 

En la Fig. 630 aparece la variación de 
la potencia de salida con la tensión de 
alimentación de colector a un nivel de 
excitación de entrada de 1 watt, habién- 
dose indicado también la variación del 
rendimiento de colector. Estas curvas se 
obtuvieron con el circuito sintonizado a 
28 volts. 
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Figura 630. Potencia de salida en función de la 
tensión de alimentación de colector en un 
triplicador de frecuencia de 367 MHz a 1,1 GHz. 


Se construyó un amplificador de 
367 MHz, que utiliza el mismo circuito y 
los mismos componentes que el triplica- 
dor de la Fig. 628, con la finalidad de 
comparar el comportamiento entre el 
amplificador y el triplicador, Luego se 
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midió el rendimiento de conversión de un 
gran número de unidades triplicadoras, El 
rendimiento de conversión del triplicador 
se define como la potencia a 1,1 GHz 
obtenida del triplicador dividida por la 
potencia a 367 MHz obtenida del amplifi- 
cador al mismo nivel de potencia de 
entrada (1 watt). El rendimiento varía 
entre 60 y 75 por ciento y tiene un valor 
promedio del 65 por ciento; este compor- 
tamiento es comparable al de un buen 
multiplicador varactor en este rango de 
frecuencia. 

Un circuito triplicador similar, que 
utiliza un transistor 2N3866 seleccionado 
y trabaja entre SO0MHz y 1,5GHz, 
puede entregar una potencia de salida de 
0,5 watt a 1,5 GHz con una excitación de 
entrada de 0,25 watt a 500 MHz. 


Circuito triplicador 
de 150 a 450 MHz 


La Fig. 631 ilustra el uso del transistor 
2N4012 en un triplicador de frecuencia 
de 150 a 450 MHz, La red de acoplamien- 
to de entrada está diseñada para adaptar 
el generador de excitación al circuito 
base-emisor del transistor. La red formada 
por C2 y L¿ proporciona un retorno a 
masa para la corriente de salida de 
armónicas a 450 MHz. La red reactiva del 
circuito de colector (L¿, Ly y C4) está 
diseñada para hacer circular las compo- 
nentes fundamental y de segunda armóni- 
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31, Triplicador de frecuencia con tran- 
de emisor común de 150 a 450 MHz, 
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ca de corriente a través de la capacitancia 
colector-base variable con la tensión Che. 
La red formada por C;, Cg, C,, Ls y Ls 
proporciona la carga de colector reque- 
rida para la potencia de salida a 450 MHz, 
La Fig. 632 muestra la potencia de salida 
a 450 MHz del triplicador en función de 
la potencia de entrada a 150 MHz. Para 
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Figura 632. Potencia de salida en función de la 
potencia de entrada en un triplicador de fre- 
cuencia de 150 a 450 MHz. 


una potencia de excitación de un watt, se 
obtiene una potencia de salida de 2,8 
watts a 450 MHz. La supresión de las 
armónicas fundamental, segunda y cuarta 
se midió a 30 dB por debajo del nivel de 
2,8 watts y 450 MHz. La variación de la 
potencia de salida con la tensión de 
alimentación aparece en la Fig. 633. 


Circuitos de emisor común 
y base común 


Los datos de comportamiento de esta. 


sección corresponden a multiplicadores- 
amplificadores en los cuales el transistor 
está conectado con emisor común. Cuan- 
do los transistores se usan con base 
común, se obtienen resultados diferentes. 
La Fig. 634 muestra las curvas de 
potencia de salida y rendimiento de un 
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Figura 633. Potencia de salida en función de la 
tensión de alimentación de colector en un 
triplicador de frecuencia de 150 a 450 MHz. 


circuito triplicador de base común y 
emisor común que emplea un transistor 
2N4012. Con niveles de potencia bajos, el 
triplicador de base común proporciona 
una ganancia y un rendimiento de colec- 
tor mayores; con niveles de potencia 
altos, la ganancia y rendimiento de 
colector más altos se obtienen con el 
circuito de emisor común. Con una 
potencia de entrada de 1 watt a 


367 MhHz, el triplicador de emisor co- 
mún entrega una potencia de salida de 2,9 
watts a 1,1 GHz y el circuito de base 
común una potencia de 2,4 watts Los 
rendimientos de colector de ambos circui- 
tos son aproximadamente los mismos, 
siendo de más del 30 por ciento. El ancho 
de banda de 3 dB medido en el triplicador 
de emisor común es del 2,3 por ciento, 
comparado con el 2,5 por ciento en un 
triplicador de base común. La principal 
diferencia entre los dos circuitos es que la 
potencia de salida del triplicador de 
emisor común se satura a un nivel de 
potencia de entrada mucho más alto que 
el del circuito de base común, Este efecto 
también se ha observado en un amplifica: 
dor sencillo, Además, el clrculto do 
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Figura 634, Comparación de las curvas de funcionamiento de los circuitos triplicadores de base 


RCA-2N4012: (a) potencia de salida en función 


de la potencia de entrada; (b) rendimiento de colector en función de la potencia de entrada. 


emisor común es menos sensible a la 
histéresis y a las oscilaciones de alta 
frecuencia, como ya se explicó anterior- 
mente. 


Cuadruplicador-oscilador 
de 420 MHz a 1,68 GHz 


La aptitud inherente de multiplicación 
de frecuencia a varactor de los transisto- 
res de superposición también permite el 
uso de estos dispositivos como multiplica- 
dores-osciladores. La Fig. 635 también 
muestra un circuito cuadruplicador oscila- 
dor que emplea un transistor 2N3866. 
Este circuito puede entregar una potencia 
de salida de más de 300 miliwatts a 
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Figura 635, Circulto oscilador:cuadruplicador, 


1,68 GHz. Los dos primeros inductores 
de RE y los resistores Ry y Ra forman el 
circuito de polarización. La frecuencia 
fundamental del oscilador es 420 MHz, 
determinada por Cy, L, y C;,. La y Ca 
forman el circuito reactivo de segunda 
armónica. La componente de segunda 
armónica producida por este circuito 
reactivo se mezcla con la componente de 
frecuencia fundamental para generar com- 
ponentes adicionales de cuarta armónica. 
Un circuito sintonizado en serie compues- 
to de L¿ y Cx completa el circuito de 
salida. ' 


APLICACIONES DEL SISTEMA 


Las principales aplicaciones de los 
transistores de microondas son los siste- 
mas de enlace y los sistemas de control de 
tránsito aéreo. 


Enlaces de microondas 


Los enlaces de comunicaciones por 
microondas entre dos puntos están reem- 
plazando rápidamente a las redes alámbri- 
cas y de cables coaxiles. Las instalaciones 
de microondas poseen una mayor capaci- 
dad de admisión de señalés y son menos 
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Figura 636. Parte de microondas de un típico sistema de enlace de datos. 


costosas que las redes de cables. Las 
exigencias para los sistemas de enlace 
comerciales no son tan estrictas como las 
de los sistemas militares. Sin embargo, un 
rendimiento y una confiabilidad elevados 
son requerimientos primordiales porque 
muchas de estas instalaciones son acciona- 
das automáticamente por control remoto. 
Los enlaces pueden utilizarse para la 
transmisión de sonido, imagen o datos, 
empleando MA, MF o diversos métodos 
de modulación digitales. El espectro de 
frecuencia usado en estos sistemas oscila 
entre FUE y la banda K,,, con requeri- 
mientos de banda angosta y ancha. Por 
ejemplo, algunos sistemas telemétricos 
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militares funcionan cerca de los 1,5-y 
2,25 GHz, mientras que los portadores 
comunes y otros sistemas de enlaces de ' 
datos trabajan en las bandas C y X. 

Los transistores de potencia para mi. 
croondas se están usando cada vez más en 
estos sistemas de enlace como fuentes de 
señales, etapas amplificadoras-amortigua- 
doras y etapas amplificadoras de potencia 
que excitan una antena o una etapa 
multiplicadora de alta frecuencia. En la 
Fig. 636 se puede apreciar una típica 
cadena de potencia de RF para un sistema 
de enlace de datos. | 

Las etapas excitadora y amplificadora 
de potencia son prácticamente similares a 
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Figura 637. Amplificador "microstrip'” de 2 watts y 960 Aa 1215 MHz, 
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las ya consideradas en las secciones 
anteriores. La etapa multiplicadora pasiva 
no se considerará aquí. Debido a la poca 
separación de los canales de los sistemas 
de enlace de datos, las características de 
ruido en MA y MF son de primordial 
importancia en estos sistemas. Estos re- 
querimientos de ruido se pueden satisfa- 
cer mejor con osciladores de cavidad de 
alto Q que emplean transistores tales 
como el RCA 40836 o el RCA 40837. 


Sistemas de control de 
tránsito aéreo 


La mayoría de los sistemas de control 
de tránsito aéreo, tanto comerciales como 
militares, funcionan en el rango de fre- 
cuencias de 960 a 1215 MHz. Las estacio- 
nes terrestres de TACAN (Tactical Air 
Navigation System: Sistema Aerotáctico 
de Navegación)" trabajan entre 960 y 
1025 MHz, mientras que el DME (Distan- 
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ce Measuring Equipment: Equipo de 
Medición de Distancias), el TACAN y los 
““transponders” aerotransportados funcio- 
nan entre 1025 y 1150 MHz. Los transis- 
tores tienen un mayor uso potencial 
como amplificadores u osciladores de 
pulsos a 1090 MHz para “transponders” 
de sistemas de control de tránsito aéreo o 
IFF (Identification, Friend or Foe: Iden- 
tificación, Amigo o Enemigo), en los 
cuales se requieren potencias de salida de 
pico de varios centenares de watts, para 
un funcionamiento con pulsos cortos y 
ciclos de trabajo breves. Los transistores 
para microondas también se usan amplia- 
mente como excitadores de válvulas en 
condiciones de banda ancha. La Fig. 637 
muestra un circuito “microstrip” que 
proporciona 2 watts de salida desde 960 a 
1215 MHz, mientras que la Fig. 638 
representa el comportamiento en banda 
ancha de este circuito. 


POTENCIA DE SALIDA = 2 W OC 
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Figura 638, Curvas de funcionamiento del circuito amplificador de la Fig. 637. 
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Amplificadores de 
Potencia de Audio 


La calidad de un. amplificador de 
potencia de audio se mide por su aptitud 
para reproducir con alta fidelidad mate- 
rial sonoro en todo el rango de frecuen- 
cias audibles. El amplificador debe au- 
mentar el nivel de potencia de entrada 
hasta un nivel de salida satisfactorio con 
poca distorsión, mientras que la sensibili- 
dad de su respuesta a las señales de 
entrada debe permanecer prácticamente 
constante a través de todo el espectro de 
las audiofrecuencias, Además, las caracte- 
rísticas de impedancia de entrada del 
amplificador tienen que ser tales que la 
unidad no se cargue excesivamente y 
afecte así adversamente las características 
de la fuente de señales de entrada. 

Los transistores de potencia de silicio 
ofrecen ñumerosas ventajas cuando se 
utilizan en las etapas de salida de potencia 
y excitadora de los amplificadores de 
audio de alta potencia. Estos dispositivos 
pueden emplearse ya sea como compo- 
nentes discretos o como elementos consti- 
tutivos de los circuitos de potencia 
híbridos; trabajan dentro de un amplio 
rango de temperaturas ambiente, desarro- 
llando decenas de watts de potencia de 
audiofrecuencia para excitar el sistema 
del parlante. Los párrafos siguientes des: 
criben los factores básicos que deben 
tenerse en cuenta y los conceptos y 
técnicas importantes empleados en el 
diseño de amplificadores de potencia de 


audio transistorizados, 


CLASES DE FUNCIONAMIENTO 


El proyectista de circuitos puede selec- 
cionar cualquiera de las tres clases de 
funcionamiento usadas en los amplifica- 
dores lineales. Esta selección se realiza en 
base a una combinación de factores tales 
como potencia de salida, capacidad de 
disipación, rendimiento, ganancia y carac- 
terísticas de distorsión. 


Las tres clases básicas de funciona- 
miento (clases A, B y C) de los amplifica- 
dores lineales transistorizados se definen 
por el punto de funcionamiento del 
transistor. En el funcionamiento en clase 
A, el elemento activo conduce durante 
todo el ciclo de entrada. En clase B, el 
elemento activo conduce durante 180 
grados del ciclo de entrada y va al corte 
durante el resto del tiempo. En clase C, el 
elemento activo conduce durante menos 
de 180 grados de un ciclo de entrada. Los 
párrafos siguientes examinan las principa- 
les características del funcionamiento en 
clase A y B. En general, el funcionamien- 
to en clase C se utiliza principalmente en 
amplificadores de RF en los cuales resulta 
práctico usar circuitos de salida sintoniza: 
dos para eliminar las componentes armó- 
nicas; la razón de ello es la alta distorsión 
armónica introducida como resultado del 
reducido ángulo de conducción, Por esta 
causa, el funcionamiento en clase C no se 
analizará más adelante, 
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Funcionamiento en clase A 


Los amplificadores clase A se usan 
para el servicio lineal a niveles de potencia 
bajos. Cuando los amplificadores de po- 
tencia se emplean en esta clase de 
funcionamiento, la salida del amplificador 
generalmente se acopla por trasformador 
al circuito de carga, Fig. 639. Un amplifi- 
cador también puede acoplarse a la carga 
mediante resistores, capacitores o bien 


directamente. 
E EsaL 


+Vcc 
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Figura 639. Amplificador básico clase A aco- 
plado por trasformador. 


En una etapa clase A se produce cierta 
distorsión debido a la alinealidad del 
dispositivo activo y a los componentes del 
circuito. El rendimiento máximo de un 
amplificador clase A es del 50 por ciento; 
sin embargo, en la práctica no es posible 
obtener este rendimiento. El amplificador 
transistorizado clase A se polariza general- 
mente de manera tal que la corriente de 
reposo de colector sea equidistante de los 
valores máximo y mínimo de la oscilación 
de corriente de salida. Por lo tanto, la 
corriente de colector circula en todo 
momento e impone un drenaje constante 
a la fuente de alimentación. Este drenaje 
continuado es una desventaja decisiva 
cuando se requieren niveles de potencia 
superiores o cuando se desea el funciona- 
miento con baterías. 


Funcionamiento en clase B 


Los amplificadores de potencia clase B 
se usan comúnmente en pares en un 
circuito en contrafase debido a que no se 
mantiene la conducción durante todo el 
ciclo, Un circuito de este tipo ha sido 
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| representado en la Fig. 640. Si la conduc- 


ción en cada dispositivo se produce 
aproximadamente durante 180 grados de 
un ciclo y la onda excitadora está dividida 
en fase, la etapa clase B puede usarse 
como amplificidor de potencia lineal. El 





Figura 640. Amplificador básico clase B en 
contrafase acoplado por trasformador. 


rendimiento máximo de la etapa clase B a 
la máxima potencia de salida es del 78,5 
por ciento cuando se emplean dos transis- 
tores. En un amplificador clase B, la 
disipación de potencia máxima es 0,203 
veces la potencia de salida máxima y se 
produce al 42 por ciento de la salida 
máxima. . 

En un verdadero funcionamiento en 
clase B no se emplean por lo general 
transistores en razón de una alinealidad 
inherente llamada distorsión de cruce, la 
cual produce un alto grado de distorsión 
con niveles de potencia bajos. La distor- 
sión se origina en las alinealidades de las 
características del transistor a niveles de 
corriente muy bajos. Por esta razón, la 
mayoría de las etapas de potencia funcio: 
nan con una polarización que está entre la 
clase A y la clase B. Esta clase intermedia 
se denomina clase AB. Los amplificadores 
transistorizados clase AB funcionan con 
una pequeña polarización directa Pn el 
transistor para reducir al mínimo la 
alinealidad. No obstante, el nivel de 
corriente de reposo sigue siendo suficien- 
temente bajo, de manera que los amplifi- 
cadores clase AB proporcionan un buen 
rendimiento. Esta ventaja hace que los 
amplificadores clase AB sean elegidos casi 
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universalmente para la amplificación - li- 
neal con potencias altas, especialmente en 
- equipos accionados a baterías, 


REQUERIMIENTOS 
SOBRE EXCITACION 


En los amplificadores clase A, la etapa 
salida está conectada generalmente con 
emisor común. La impedancia de entrada 


dor. En muchos casos, se usa el acopla- 
miento RC con niveles de potencia bajos, 
siendo las pérdidas aceptables. Sin embar- 
g0, en ciertos circuitos puede ser ventajo- 
so usar un seguidor de emisor entre las 
etapas excitadora y de salida para mejorar 
la adaptación de impedancias, 

Los amplificadores clase AB tienen 
Numerosos tipos de conexiones de salida. 
Una de ellas es la etapa de salida acoplada 
por trasformador, ilustrada en la F ig. 641, 
Aquí también se emplea por lo general el 
circuito de emisor común ya que el 


del transistor, sino que está fijado por la 
disponible y la 
potencia de salida requerida. El trasfor- 
mador está diseñado para reflejar la 
impedancia adecuada a los transistores de 
salida, de manera de obtener la potencia 
de salida deseada con una determinada 
tensión de alimentación. 


Esal 





Figura 641, picador básico clase AB en 
contrafaso acoplado por trastormador, 
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El uso de acoplamiento por trasforma- ' 
dor entre el excitador y la entrada del 
transistor de potencia asegura la inversión 
de fase requerida para el funcionamiento 
en contrafase de las ctapas de salida, 
pudiéndose obtener fácilmente cualquier 
trasformación de impedancias necesaria. 
El acoplamiento con el trasformador de 
salida constituye un método sencillo para 
adaptar varios valores de impedancia de 
carga, incluyendo aquellos que aparecen 
en sistemas de distribución de sonido, 
Para el servicio de búsqueda de personas, 
la excitación de servomotores y otras 
aplicaciones que requieren un ancho de 
banda limitado, resulta muy útil la etapa 
de salida acoplada por trasformador. Sin 
embargo, esta clase de acoplamiento tiene 
algunas desventajas; una de ellas es el 
desplazamiento de fase que aparece en los 
extremos de baja y alta frecuencia, lo cual 
puede provocar un funcionamiento ines- . 
table. Además, los transistores de salida 
deben ser capaces de admitir el doble de 
tensión de alimentación debido a los 
requerimientos del trasformador. 

Otro tipo de circuito de salida transis- 
torizado es la etapa de salida conectada 
en serie. Con este tipo de circuito, los 
transistores se conectan en serie a través 
de la fuente y el circuito de carga se 
acopla al punto medio a través de un 
capacitor. Entre las señales de excitación 
de los transistores superior e inferior debe 
existir una inversión de fase de 180 
grados. En esta aplicación puede usarse 
un trasformador siempre que el secunda- 
rio tenga dos bobinados separados, como 
se ve en la Fig. 642. También es posible 
utilizar otras formas de inversión de fase; 
todas eilas tienen inconvenientes tales 
como una oscilación insuficiente o una 
deficiente adaptación de impedancias, El 
acoplamiento de salida a capacitor tam- 
bién tiene desventajas; el capacitor tiene 
asociada generalmente una inversión de 
fase a baja frecuencia, siendo difícil 
obtener un capacitor suficientemente 
grande como para producir una salida a 
baja frecuencia aceptable, Estas desventa. 
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Figura 642. Amplificador clase AB en contra- 
fase con conexión de salida en serie. 

jas pueden atenuarse mediante el uso de 
una fuente de alimentación dividida y 
conectando la carga entre el punto medio 
del transistor y el punto medio de la 
alimentación, pasando el camino de retor- 
no a través de los capacitores de la fuente 
de alimentación. Estos capacitores deben 
ser suficientemente grandes para impedir 
una ondulación residual excesiva. 

Se producen amplificadores comple- 
mentarios cuando se usan transistores 
p-n-p y n-p-n en serie. Se puede emplear 
un capacitor para acoplar la salida del 
amplificador cuando se usa una sola 
fuente de alimentación o bien un acopla- 
miento directo »cuando se utiliza una 
fuente de alimentación dividida, Fig. 643. 


Al no requerirse inversión de fase en el 


circuito de excitación para esta configura- 
ción de salida, la sencillez del diseño 
ofrece ventajas decisivas. Una desventaja 
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Figura 643. Circultos ra el 
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funcionamiento de las etapas de salida com 
única de CC; (b) con fuentes simétricas dobles (Positiva y negativa). 


551 


de este tipo de amplificador es que el 
excitador debe ser una etapa clase A que 
puede tener alta disipación. Sin embargo, 
esta disipación puede reducirse mediante 
una conexión compuesta Darlington en la 
etapa de salida. Esta conexión compuesta 
disminuye los requerimientos de la etapa 
de salida. Un método para superar este 
inconveniente por completo consiste en 
una configuración cuasi-complementaria. 
En esta configuración, los transistores de 
salida son un par de transistores p-n-p O 
n-p-n excitados por un par complementa- 
rio en el excitador. De esta forma, los 
excitadóres n-p-n/p-n-p proporcionan la 
inversión de fase necesaria. Existe una 
buena disponibilidad de transistores de 
silicio n-p-n y p-n-p para excitación que 
tienen las mismas características eléctri- 
cas. Los transistores de excitación están 
conectados directamente a las bases de los 
transistores de salida, Fig. 644, ' 


La obtención de una excitación ade- 
cuada puede constituir un problema con 
el par de transistores mostrado en la parte 
superior del amplificador casi comple- 
mentario, a menos que se utilicen técnicas 
correctas para asegurar su “saturación. 
También debe tenerse cuidado cuando se 
usan fuentes de alimentación divididas 
para que ninguna oscilación residual de la 
fuente inferior se introduzca en las etapas 
preexcitadoras. La ventaja de una fuente 
dividida es que permite hacer una cone- 
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Figura 644. Etapa de salida compuesta en la cual los transistores de salida son excitados por 
transistores excitadores complementarios: (a) circuito total; (b) par superior de transistores; (c) par 
inferior de transistores. 


xión directa a la carga, mejorando así la 
respuesta a baja frecuencia, 

Hasta ahora, la inversión de fase ha 
sido mencionada pero no analizada. La 
inversión de fase puede realizarse de 
varias maneras; el inversor de fase electró- 
nico más simple tiene una sóla etapa. Esta 
configuración puede usarse con niveles de 
potencia bajos cuando la capacidad de 
excitación limitada no constituye incon- 
veniente. Con niveles de potencia superio- 
res, puede ser necesaria cierta trasforma- 
ción de impedancias y ganancia para 
proporcionar la excitación necesaria. 
Existen varios circuitos inversores de fase 
complejos, algunos de los cuales han sido 
representados en la Fig. 645. 


EFECTO DE LAS CONDICIONES 
DE FUNCIONAMIENTO 
EN EL DISEÑO DEL CIRCUITO 


Algunos problemas de diseño tradicio- 
nales son: estabilidad térmica, tensión de 
línea elevada, transitorios en la tensión de 
línea, excitación excesiva, temperatura 
ambiente, impedancia de carga y otros 
factores que pueden someter a.los transis- 
tores a esfuerzos anormales. Un factor 
importante es la disipación de potencia 
máxima a una tensión de alimentación 
alta, La estabilidad térmica es otro pro: 


blema que resulta difícil de controlar en 
muchos casos. El problema es complejo 
porque la tensión base-emisor Ve de un 
transistor decrece al aumentar la tempera- 
tura de juntura a un nivel constante de 
corriente de colector. Por lo tanto, si la 
Ve del transistor se mantiene constante, 
la corriente de colector lc aumenta a 
medida que se eleva la temperatura de 
juntura. Este proceso es regenerativo 
porque la disipación aumenta al incre- 
mentarse el valor de Ic. Una solución 
consiste en colocar un resistor en serie 
con el terminal de emisor. Este método 
no es, sin embargo, la mejor solución al 
problema porque el uso del resistor 
aumenta las pérdidas del circuito. Se 
pueden disminuir estas pérdidas derivan- 
do el resistor. Otro método es el uso de 
un termistor o dispositivo similar el cual, 
si es conectado correctamente, reduce la 
excitación de base a altas temperaturas. 
Este sistema mejora la estabilidad sin 


. aumentar las pérdidas del circuito, 


La corriente de fuga colector-base 
Icgo también puede presentar un proble: 
ma porque una fracción de esta corriente 
es multiplicada por la hre del transistor y 
aparece como una componente de la 
corriente colectorsemisor, En general, el 
valor de lomo es 


del orden de los 
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Figura 645. Circuitos inversores de fase básicos; 
acoplado por emisor de dos etapas; (c) tipo de baja 
similar de dos e 


microamperes en los dispositivos de silicio 
y de los miliamperes en los dispositivos de 
germanio. Esta corriente de fuga tiene dos 
componentes; una de ellas es causada por 
las fugas de superficie y sus variaciones 
con la temperatura no pueden predecirse; 
esta componente aumenta con la tensión 
e incluso puede disminuir al aumentar la 
temperatura. La otra componente es una 
función del material y la geometría del 
dispositivo. Esta componente se duplica 
aproximadamente por cada incremento 
de 7"C en la temperatura de los dispositi- 
vos de silicio y por cada incremento de 
10%C en la temperatura de los dispositivos 
de germanio. Esta componente también 
puede depender de la tensión. 

Las fugas totales interesan al proyectis- 
ta del circuito porque ellas pueden origi- 
nar los problemas de embalamiento térmi- 
co. Un aumento deqestas fugas incrementa 
la corriente de base total, produciendo un 
aumento en la corriente de colector y en 
la disipación, El incremento de la corrien- 
te de colector y de la disipación provoca 
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(a) tipo divisor de fase de una etapa; (b) de 
ancla de dos etapas; (d) tipo amplificador 
apas. 


una elevación de temperatura, lo cual 
puede producir un ciclo regenerativo que 
eve al embalamiento térmico. Conectan- 
do un resistor externo entre la base y el 
emisor, parte de esta corriente de fuga 
puede derivarse de la base, reduciéndose 
el problema de la estabilidad térmica. 
Otra fuente potencial de problemas en 
los amplificadores es el lazo de realimen- 
tación. La realimentación se emplea para 
reducir la distorsión y ampliar el rango de 
trecuencia del amplificador. El lazo de 
realimentación abarca generalmente varias 
o todas las etapas del amplificador y 
puede originar numerosos problemas. 
Cuando se usa el acoplamiento por 
trasformador, se pueden producir inver- 
siones de fase en los extremos de alta y 
baja frecuencia, puede entonces realimen- 
tarse tensión positiva y causar oscilacio- 
nes. Los transitorios de señales fuertes 
pueden hacer variar el valor de las 
inductancias del trasformador y de otros 
componentes, haciéndolos inestables e 
iniciando oscilaciones. Una condición si- 
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milar puede producirse a bajas frecuencias 
cuando se usan diseños de acoplamiento a 
capacitor sin trasformador. 

Los niveles de excitación excesivos a 
altas frecuencias pueden provocar proble- 
mas de disipación. Un nivel demasiado 
alto de excitación obliga a las etapas de 
salida a saturarse antes de llegarse al pico 
de la señal de entrada. Esta excitación 
adicional alarga el período de la señal de 
excitación. En esta condición, se produ- 
cen dos resultados: primero, la realimen- 
tación no aumenta después del punto en 
que se satura la etapa de salida. Esta 
condición permite el aumento de la señal 
de excitación; segundo, .un transistor no 
puede apagarse hasta que el otro no se 
encienda. En las etapas de salida en serie, 
el segundo transistor se enciende con toda 
la tensión de alimentación aplicada. Esta 
condición puede provocar problemas de 
segunda ruptura con polarización directa. 
En los dispositivos de germanio, la excesi- 
va disipación causada por los niveles de 
excitación demasiado elevados a frecuen- 
cias altas también contribuye al problema 
del embalamiento térmico. 

Otra fuente potencial de dificultades 
con los amplificadores surge cuando la 
salida se abre o se cortocircuita. Las eta- 
pas de salida acopladas por trasforma- 
dor son particularmente susceptibles a los 
problemas del funcionamiento sin carga. 
Al no haber carga, los transistores funcio- 
nan en una línea de carga puramente 
inductiva, debiéndose considerar la proba- 
bilidad de segunda ruptura con polariza- 
ción inversa. En las etapas de salida en 
serie, el principal problema surge en 
' condiciones de carga en cortocircuito. 
Como resultado del cortocircuito, desapa- 
rece la realimentación, apareciendo la 
condición de ganancia con lazo abierto 
junto con los problemas de excitación 
excesiva mencionados anteriormente. Es 
aconsejable usar alguna forma de protec- 
ción. de acción rápida contra sobrecargas 
para el transistor de potencial; para esta 
aplicación los fusibles no son lo suficien- 
temente tápidos por lo general, 
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Existe alguna frecuencia en la cual la 
ganancia de cualquier transistor comienza 
a decrecer. Esta disminución de ganancia 
puede corregirse en el rango de frecuencia 
requerido mediante el empleo de reali- 
mentación o de un dispositivo para ma- 
yores frecuencias. Es necesaria la re- 
ducción de la respuesta de frecuencia de 
las etapas preamplificadoras en cierto 
punto anterior al valor límite de las 
características de frecuencia del transis- 
tor. Esta técnica asegura que la excitación 
quede limitada a un valor seguro por la 
etapa de entrada, de manera que incluso 
los excitadores no sean afectados por la 
alta disipación mencionada, 

Otros factores que deben considerarse 
en el diseño de los amplificadores para 
audiofrecuencia incluyen la respuesta de 
frecuencia deseada, la ganancia, la carga 
óptima, el ruido y la potencia de salida 
necesaria. 


CONFIGURACIONES BASICAS 
DE LOS CIRCUITOS 


La elección de la configuración básica 
de un circuito para un amplificador de 
potencia de audio está determinada por 
las exigencias particulares de cada aplica- 
ción, La selección de la configuración 
básica del circuito que proporciona el 
funcionamiento deseado en forma más 
eficiente y económica está basada en los 
siguientes factores: potencia de salida, 
sensibilidad y respuesta de frecuencia 
requeridas, distorsión máxima admisible y 
capacidades de los' dispositivos disponi- 
bles. : 


Amplificadores clase A acoplados 
por trasformador 


La Fig. 646 muestra un amplificador 
clase A de tres etapas acoplado por 
trasformador que utiliza realimentación 
de CC (acoplada por R;, Ra, Ra, Ra y 
C,) desde el emisor del transistor de 
salida a la base del transistor de entrada 
para obtener un punto de funcionamiento 
estable, Para este tipo de circuito es típica 
una capacidad de potencia de salida de 5 
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ENTRADA 


Figura 646. Amplificador clase A de 


tres etapas 
acoplado por trasftormador. 


watts con una distorsión armónica total 
del 3 por ciento. En general, el nivel de 
potencia es el límite superior para los 
amplificadores clase A porque la potencia 
disipada por el transistor de salida en tales 
circuitos alcanza a ser más del doble de la 
potencia de salida. Por esta razón, no es 
económico usar amplificadores de audio 
clase A para desarrollar niveles superiores 
de potencia de salida. Un circuito como el 
de la Fig. 646 no requiere por lo general 
realimentación total, a menos que se 
requiera una distorsión extremadamente 
baja. La realimentación local en cada 
etapa es una técnica adecuada; por lo 
tanto, los amplificadores de este tipo son 
generalmente muy estables. 


Amplificadores clase AB en contrafase 
acoplados por trastormador 


A niveles de potencia de salida superio- 
res a 5 watts, el rendimiento de funciona- 
miento del circuito se convierte en un 
factor importante en el diseño de los 
amplificadores de potencia de audio. El 
proyectista. del circuito debe entonces 
considerar un amplificador en contrafase 
clase AB para usar como etapa de salida 
de audio, | 

La Fig. 647 muestra una etapa de 
salida de audio clase AB en contrafase 
con acoplamiento a trasformador. Los 
resistores R;, Ra y Ry forman un divisor 
de tensión que proporciona la pequeña 
cantidad de polarización directa que 
requieren los transistores para funcionar 
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Figura 647, Etapa de salida de audio clase AB 
en contrafase acoplado por trasformador. 


en clase AB, El acoplamiento de salida a 
trasformador que se usa en este circuito 


.€s una técnica ventajosa ya que se puede 


seleccionar un trasformador de salida 
adecuado para adaptar el sistema de audio 
a cualquier impedancia de carga deseada. 
Esta característica asegura la máxima 
transferencia de la potencia de salida de 
audio al circuito de carga, lo cual es 
especialmente importante en los sistemas 
de distribución” de sonido que utilizan 
líneas de trasmisión de alta impe dancia 
para reducir las pérdidas. Una desventaja 
importante del acoplamiento de salida a 
trastormador es que tiende a limitar la 
respuesta de frecuencia del amplificador, 
particularmente en las bajas frecuencias. 
Las variaciones de la impedancia del 
trasformador con la frecuencia pueden 
producir desplazamientos de fase impor- 
tantes en la señal en ambos extremos de 
la frecuencia de la respuesta del amplifica- 
dor. Tales desplazamientos de fase son 
causas potenciales de inestabilidades en el 
amplificador si ocurren dentro del lazo de 
realimentación. La estabilidad en circuito 
abierto es siempre un problema en los 
diseños que utilizan trasformadores de 


salida porque la ganancia aumenta brusca- 
mente cuando desaparece la carga. Si se 
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emplea demasiada realimentación total, el 
amplificador puede oscilar. La realimenta- 
ción local proporcionada por la disposi- 
ción para polarización de R2 y Ry 
contribuye a eliminar este problema. 

Las etapas de salida en contrafase, que 
usan transistores de salida idénticos, re- 
quieren cierta forma de inversión de fase 
en la etapa excitadora. En el circuito de la 
Fig. 647, se usa un trasformador excite- 
dor con punto medio para este propósito. 
Los requerimientos de este trasformador 
dependen de los niveles de potencia, del 
ancho de banda requerido y de la 
distorsión que puede tolerarse. Este tras- 
formador también introduce problemas 
de desplazamiento de fase que tienden a 
causar inestabilidades en el circuito cuan- 
do se emplean niveles elevados de reali- 
mentación. Los problemas de desplaza- 


miento de fase se reducen substancial- . 


mente cuando la etapa de salida es 
diseñada para funcionar con excitación 
baja. Estas menores necesidades de excita- 
ción pueden lograrse mediante el uso del 
circuito Darlington ilustrado en la Fig. 
648. Los resistores R; y R, derivan las 
fugas del excitador y también permiten 
que los transistores de salida se apaguen 
más rápidamente. Las etapas excitadora y 
de salida pueden adaptarse fácilmente con 
un trasformador que tenga una relación 
de espiras adecuada. 


+Vee 





Figura 648. Etapa de salida de audio clase AB 

en contrafase acoplada por trasformador en la 

cual se usan paros Darlington para reducir los 

requerimientos de solas an de los translstoros 
$ 


Circuitos de Potencia RCA 


Un método alternativo de inversión de 
fase es usar un transistor en un circuito 
inversor de fase, como los representados 
en la Fig. 645. A diferencia del método 
de trasformador con punto medio, la 
adaptación de impedancias puede plan- 
tear un problema porque el colector del 
excitador, cuya impedancia es rselativa- 
mente alta, funciona en la impedancia de 
entrada baja de la etapa de salida. Una 
solución consiste en reducir la impedancia 
de salida de la etapa excitadora mediante 
resistores más pequeños. El aumento 
resultante de la corriente de colector 
aumenta, sin embargo, la disipación. 
Además, son necesarios capacitores de 
acoplamiento muy grandes para obtener 
un buen funcionamiento a bajas frecuen- 
cias. La impedancia alineal mostrada por 
la entrada del transistor de salida hace 
que se produzca una tensión de CC a 
través del capacitor con niveles de señal 
altos. Una solución alternativa consiste en 
usar un par Darlington para aumentar la 


_ impedancia de entrada de la etapa de 


salida. 


Amplificadores de salida 
en serie clase AB 


Para aplicaciones en las cuales una baja 
distorsión y una amplia respuesta de 
frecuencia son exigencias fundamentales, 
se emplean generalmente amplificadores 
de potencia de audio sin: trasformador. 
Con esta técnica, el tipo común de 
configuración de circuito usado es el 
amplificador de salida en serie. 


Circuitos excitados en contrafase — 
Los transistorés n-p-n para clase AB 
usados en los circuitos de salida en serie, 
Fig. 649, requieren alguna forma de 
inversión de fase de la señal de excitación 
para el funcionamiento en contrafase, Un 
método común consiste en usar un 
trasformador excitador con bobinados 
secundarios divididos, Fig. 650, Los se- 
cundarios divididos son necesarios en 
razón del modo en que funciona cada uno 
de los transistores de salida en serie, 
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+Vcc 


+Vcc 


n-p-n 





+Vec 
(a) (b) 


SO MS 649. Circuitos para el funcionamiento 
del circuito de salida en serie E9n. OS sóla 
s sim 


fuente de CC y (b) dos fuente ricas. 


Si se usara masa como referencia de 
excitación para ambos bobinados secun- 
darios del circuito de la Fig. 650, el 
transistor Q, funcionaría como seguidor 
de emisor y proporcionaría ganancia algo 
inferior a la unidad. Sin embargo, el 
transistor Q, está conectado con emisor 
común, lo cual permite una ganancia 
substancial de tensión. Para tener oscila- 


+Vcc lo a (o 





== 


Figura 650. roto ue utiliza un trastorma- 

dor excitador con bob Nes socundarios dividi- 

dos para pro 1019 ar la Inversión de faso al 
circuito de sa en serlo en contrafaso, 


si .. 
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ciones iguales de tensión de salida, la 


entrada de excitación al transistor Q, se 
aplica directamente a través de los termi- 
nales de base y emisor. El transistor Q, 
trabaja entonces eficientemente con emi- 
sor común (aunque no hay inversión de 
fase entre la entrada y la salida) y tiene 
una ganancia de tensión igual a la del 
transistor Q». 

Las desventajas del trasformador exci- 
tador discutido anteriormente también se 
pueden aplicar al circuito de la Fig. 650. 
Además, el acoplamiento a través de las 
capacitancias entre espiras puede afectar 
adversamente el comportamiento del cir- 
cuito. Tal acoplamiento es particularmen- 
te grave porque en ambos extremos del 
secundario superior (terminales 1 y 2) la 
tensión de CA con respecto a masa es 
aproximadamente igual a la tensión de 
salida. Durante las condiciones con señal, 
cuando el transistor de salida Q, se 
enciende, este acoplamiento proporciona 
una excitación indeseada pará Q;,. La 
polarización directa del transistor, reque- 
rida para mantener el funcionamiento en 
clase AB del circuito, es proporcionada 
por el divisor de tensión resistivo R;, Ra, 
R3 y Ry. Estos resistores también asegu- 
ran que el punto de salida entre los dos 
transistores (punto A) se mantenga a la 
mitad de la tensión de alimentación de 
CC, Vcc. 

Como en el caso de la salida acoplada 
por trasformador, la inversión de fase se 
puede realizar utilizando un transistor 
adicional. La Fig. 651 muestra un circuito 
en el cual se usa el inversor de fase del 
transistor, junto con una etapa de salida 
Darlington, para reducir al mínimo la 
carga en el inversor de fase. Hay que 
hacer notar que el capacitor C proporcio- 
na a su vez una referencia de excitación al 
emisor del transistor superior de salida, 
En realidad, esta disposición duplica las 
condiciones de excitación en compara- 
ción con el método de trasformador con 
bobinados divididos. Una desventaja de 
este circuito es la alta disipación de 
reposo del inversor de fase Q,, que es 
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Xc1 fue aumentada en forma escalonada 
y L se mantuvo constante, como se ve en 
la Fig. 500, También se muestra aquí lá 
Xc2 requerida para producir resonancia y 
el Q y la impedancia de entrada resul. 
tantes. 

Debe señalarse que el primer aumento 
escalonado de Xc1 (35%) varía considera- 
blemente a Q y Rent, pero requiere poca 
variación de Xc2. El segundo aumento 
escalonado de Xc1 (23%) varía levemente 
al Q y muy poco a la entrada (8%), pero 
requiere una gran variación de Xcsz. 
Cualquier variación ulterior de Xcz hace 
imposible la resonancia. 


L 
15,52 
ENTRADA , C2 + Cl 


C, EN 
ERIVACION Y 7 


RESONANCIA 
IMPOSIBLE 


SALIDA 
[502]:10 


C, EN DERIVACION 
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Técnicas de adaptación 
de la línea de transmisión 


Las técnicas" de diseño de las redes 
analizadas en las secciones precedentes 
corresponden en gran medida a circuitos 
de constante concentrada que funcionan 
en los rangos de FME y FUE, En FUE y 
frecuencias superiores, puede ser más 
conveniente usar secciones cortas de línea 
de transmisión para proporcionar los 
elementos reactivos necesarios que se 
mencionaron en los párrafos anteriores. 
Para estas determinaciones también se 
suele emplear el Gráfico de Smith. Exis- 
ten numerosas condiciones para casos 
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Figura 500. Configuración del circuito para la red adaptadora pi y mapa de la red que muestra ol 
rango de sintonización para los componentes variables usados en este tipo de red adaptadora, 


A 
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especiales que el proyectista puede usar 
sin recurrir a la ecuación general para 
líneas de transmisión o al método del 
Gráfico de Smith. En esta sección se 
presentarán algunas de las expresiones 
más útiles. 

Secciones de línea de media onda — 
Las secciones de líneas de transmisión 
uniformes que tienen eléctricamente un 
número entero de medias longitudes de 
onda (1/2), son útiles para transferir una 
impedancia de un punto a otro, es decir, 
las impedancias terminales de la línea son 
iguales o Zs = ZL. 

Secciones de línea de un cuarto de 
onda — Las secciones de líneas de trans- 
misión uniformes que tienen eléctrica- 
mente un cuarto de longitud de onda 
(N4) poseen varias propiedades interesan- 
tes y útiles. Una línea de un cuarto de 
onda que está cortocircuitada en un 
extremo proporciona una impedancia 
muy alta en el extremo abierto. Esta 
propiedad puede aprovecharse para los 
soportes de secciones resonantes 
(“stubs”) de alta resistencia en las estruc- 
turas de RF, como así para proporcionar 
la acción de un inductor de RF en los 
circuitos de polarización de CC. 


Las líneas de un cuarto de onda sirven 
también como trasformadores de impe- 
dancias entre impedancias reales. La im- 
pedancia característica se puede determi- 
nar de la siguiente manera: 

Lia = (Ry X R,)1/? (375) 
donde Rs es la impedancia de fuente o 
entrada y Ru la impedancia de carga O 
salida. 

Si se usan trasformadores de un cuarto 
de onda para adaptar una impedancia real 
a un dispositivo activo, Fig. 501, la 
componente reactiva de la impedancia 
compleja (admitancia) del dispositivo ac- 
tivo debe ser sintonizada en forma aproxi- 
mada. Por ejemplo, en el circuito de 
entrada de un amplificador con transisto- 
res de potencia, el trasformador de un 


cuarto de onda adapta la componente . 





Figura 501. Trasformadores de un cuarto de 
onda para los amplificadores con transistores de 
potencia de RF. 


resistiva de la admitancia compleja del 
dispositivo. Una capacitancia externa Co» 
o una sección resonante, proporciona la 
susceptancia necesaria para cancelar la 
componente reactiva del dispositivo. En 
la porción de salida del circuito, se usa 
una sección resonante o elemento concen- 
trado en el colector para llevar la impe- 
dancia a un valor real y luego a una línea 
de un cuarto de onda que va a la carga 
real. 

También es posible la trasformación 
directa entre el transistor (impedancia 
compleja) y una fuente o carga determi- 
nadas (resistencia real). La impedancia 
característica Zo y la longitud / de la 
línea de transmisión, requeridas para 
obtener la trasformación directa desde 
una resistencia pura R, a una impedancia 
Z, = R2 + jX,, se pueden determinar 
mediante las siguientes ecuaciones: 





lis de X.? 
Zo = VR¡R; xa] E 
NR 
(376) 
PS 
t = Lol ==> 
g Bl ( A ) (377) 


Si la impedancia Z, es una resistencia (es 
decir, X, = 0), la expresión para Zo se 


—— e e 
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reduce a la ecuación para el trasformador 
de un cuarto de onda y /=/4, 

Secciones de línea de un octavo de 
onda — Las secciones de un octavo de 
onda (1/8) de líneas uniformes poseen 
propiedades adicionales útiles. Si la sec- 
ción de línea de un octavo de onda 
termina en una resistencia pura, la impe- 
dancia de entrada tendrá un valor absolu- 
to igual a la impedancia característica Zo 
de la línea. Inversamente, una sección de 
un octavo de onda de la línea que termina 
en una impedancia cuyo valor absoluto es 
igual a Zy debe tener una impedancia de 
entrada real. Por lo tanto, en una sección 
de línea de un octavo de onda, Z1, es real 
si la siguiente relación es válida: 


Z,=1Z,]= (Ry? + X2)1/2 (878) 


La Fig. 502 muestra el uso de trasfor- 
madores de un octavo de onda en un 
típico circuito amplificador de potencia 
de RF. 


La impedancia real Zi se puede 
determinar en base al Gráfico de Smith o 
mediante la siguiente ecuación: 


Ze — _*sAL 
2 13 (COMPLEJA) 


| 
| 
| 
| 
| 


(COMPLEJA) — 


y 





Figura 502. Trasformadores de un octavo de 
onda en un típico circuito amplificador de. 
potencia de RF, 






donde R y X son las 


imaginaria, respectivamente, de la impe- 
dancia compleja Zs. 
Sección de línea ahusada — Las seccio- 


nes de línea de un cuarto/o un octavo de 
onda en las cuales la impedancia varía 
exponencialmente (o lapso) 
tienen otras propiedades útiles para el 
proyectista de circuitos. Estas secciones 
de línea se pueden ahusar directamente 
hacia una impedancia real deseada en 
lugar de hacerlo hacia una impedancia 
predeterminada, como en el caso de una 
línea uniforme. Además, en razón de la 
naturaleza del modo TEM de propagación 
de estas líneas ahusadas, es posible lograr 
reducciones substanciales en las longitu- 
des efectivas de las líneas y mayores 
anchos de banda de trasformación. Se da 
como ejemplo el diseño de un circuito 
amplificador a una frecuencia de 2 GHz. 
La impedancia de entrada dinámica Z ent 
y la impedancia de carga del colector Z cx, 
del transistor se usan de la siguiente 
manera: 


Lent =7,55 + j 8,0 ohms 
L(1, = 6,5 +] 33 ohms 


(380) 
(381) 


El amplificador usa un circuito de entrada 
de línea de aire y un circuito de salida de 
línea de aire similares a los de la Fig. 503. 
Para el diseño del circuito de salida, la 
impedancia característica de salida Zo de 
la línea de salida es de 31 ohms, valor 
calculado con la ecuación (378). La 
impedancia de carga del colector Zar, se 
normaliza de la siguiente manera: 


Lor! — ZLoL/Zo == 0,18 + 30,9 15 
(382) 
El punto ZcL” se ubica' entonces en el 


Gráfico de Smith, Fig. 504, y se lo hace 
girar alrededor del círculo de ROET 
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Figura 503. cayidas de salida acoplada por 
ficha capacitiva. 


constante hacia la carga. La intersección 
del círculo ROET y del círculo de 
resistencia constante 1,39 está: indicada 
por el punto Zi” (se supone que la 
resistencia de carga es de 50 ohms y la 
resistencia de carga normalizada será, por 
lo tanto, 1,39 ohms). En el punto Z1”, la 
impedancia normalizada está dada por: 


Z./ = 1,339 — j 3,3 (383) 
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La impedancia de carga ZL es entonces 
igual a: ? 
Zi = 22! = 361.89 5 JiB30) 


= 50 —j 119 ohms (384) 
La longitud de la línea requerida para 
trasformar la impedancia de carga del 
colector del transistor desde 0,5 ohm a 
una impedancia de carga de SO ohms es 
igual a 0,33 A, valor determinado median- 
te la Fig. 504 (donde A es la longitud de 
onda en el aire). A los 2 GHz, A es igual a 
14,98 cm y la longitud de línea de salida 
resulta ser de 4,94 cm. Se necesita una 
componente de reactancia capacitiva con 
un valor igual de 119 ohms para comple- 
tar el circuito de salida, como se ve en la 
Fig. 505(a). 





Figura 504, AOpresontacicn de la admitanci 


en un Gráfico de Smith 
aptadora de una línea de transmisión de salida. 


ara el diseño de la sección 
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Para el diseño del circuito de entrada, 
se calcula una impedancia característica 
Zy de 11 ohms mediante la Ec. (378). La 
impedancia de entrada Zent se normaliza 
de la siguiente manera: 


Zent” = (Zent/Zo)=0,68 + 0,725 
(385) 


El punto Zent' se ubica entonces en el 
Gráfico de Smith de la Fig. 506 y se lo 
hace girar alrededor del círculo de ROET 
constante hacia el generador para locali- 
zar la intersección entre el círculo ROET 
y el círculo de resistencia constante de 
4,55 ohms. (La impedancia de la fuente 
de excitación se supone en 50 ohms y la 
impedancia normalizada de la fuente es, 
por lo tanto, de 4,55 ohms.) Sin embargo, 
la Fig. 506 muestra que tal intersección 
no es posible y que se requiere un circuito 
de entrada más elaborado. Un circuito 
posible emplea otra sección de línea. Para 
tener una ROET mínima en la sección 
agregada de la línea, la longitud de la 
línea de 11 ohms debe ser A/8, 0 1,9 cm, 
como se analizó previamente. Este punto, 
indicado por Z,? en la Fig. 506, es igual a 
2,5 ohms; la impedancia Z, es entonces 
27,4 ohms. La impedancia característica 
de la sección de línea agregada para 
trasformar una resistencia de 27,4 ohms 
en una fuente de SO ohms se calcula con 


[-—0,33) AA 119 2 
O——_——__—_) 


Zo=362 
502 


6,5+J33 








Zent= 7,5 +18 
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la Ec. (375), dando un valor de 37 ohms. 
Este circuito de entrada se mÚestra en la 
Fig. S5OS(b). Otro circuito/de entrada 
posible utiliza elementos reabtivos adicio- 
nales, Fig. 505(c), para acortar la sección 
de línea agregada. 

El diseño de circuitg de circuitos 
“microstripline” es similár al descripto' 
para los circuitos de líñea en el aire, 
excepto que la longitud! de onda de la 
línea_debe modificarse 
1/V € donde e es la co 
del material aislante de “stripline”. 


SISTEMAS DE 
BANDA LATERAL UNICA 


Los sistemas de comunicaciones de 
banda lateral única poseen numerosas 
ventajas respecto de los sistemas de MA y 
MF. En aquellas aplicaciones en las que 
interesa fundamentalmente la confiabili- 
dad de la transmisión y la conservación de 
potencia, se emplean generalmente trans 
nisores de banda lateral única (BLU). Las 
principales ventajas del funcionamiento 
en BLU es el bajo consumo de potencia, 
el ancho reducido de los canales, que 
permite el funcionamiento de más tras- 
misores en un rango de frecuencias dado, 
y la mejor relación señal-ruido. 

En un trasmisor convencional con el 
100 por ciento de amplitud modulada, 
dos tercios de la potencia total entregada 
por el amplificador aparecen en la fre- 


ba-— 01351 EY 
252 | 
07 


Zg-200 


Zent= 7,5 + J8 
502 


(c) 


con sección adaptadora en sorlo acortada por 
elementos reactivos. 
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Figura 506. Representación de la admitancia en un Gráfico de Smith usada para el diseño de 
secciones adaptadoras de líneas de transmisión de entrada. 


cuencia portadora y no contribuyen en 
nada a la trasmisión de información. El 
tercio restante de la potencia total irradia- 
da se distribuye por partes iguales entre 
las dos bandas laterales. Debido a que 
ambas bandas laterales contienen exacta- 
mente la misma información, sería sufi- 
ciente la trasmisión de sólo una banda. 
Por lo tanto, en MA se utiliza nada más 
que un sexto de la potencia de RE total. 
En un sistema de BLU, no se trasmite 
potencia en la banda lateral suprimida y 
la potencia de la portadora se reduce 
considerablemente o se elimina. En otras 
palabras, para la misma potencia de 
entrada de CC, la potencia de salida de 
pico útil de un trasmisor de BLU, en el 
cual la Ano ha sido completamente 
suprimida, es teóricamente seis veces 
superior a la de un trasmisor de MA. 


Otra ventaja de la trasmisión por 
BLU es que la eliminación de una banda 
lateral reduce el ancho del canal requeri- 
do para la trasmisión a la mitad del 
necesario en MA. Por lo tanto, dos 
trasmisores de BLU pueden funcionar, 
teóricamente, dentro de un espectro de 
frecuencias que normalmente lo ocupa un 
solo trasmisor de MA. 

En un sistema de banda lateral Única, 
la relación de potencia señal-ruido es 
ocho veces superior a la de un sistema de 
banda lateral doble totalmente modulada, 
para la misma potencia de pico. 


Análisis de la señal de BLU 


Comúnmente se genera a bajo nivel a 
una señal de banda lateral única y luego 
se la amplifica a través de una cadena de 
amplificadores lineales hasta la potencia 
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deseada. Los dos métodos más usados 
para generar señales de banda lateral son 
el generador de tipo filtro y el generador 
de fase. 

Es posible demostrar matemáticamen- 
te que una señal de BLU se deriva de una 
onda modulada en amplitud. Si una 
frecuencia portadora de RF es modulada 
por una frecuencia de audio, la onda 
resultante de MA puede expresarse por la 
siguiente relación: 


e = E. (1+m cos 27 fm t) sen 27 f. t 


e = b, sen 27 f. t 
+ m E, cos 27 f,, tsen2r f. t 
(386) 


en la cual fm es la frecuencia moduladora 
de audio, fe la frecuencia portadora y m 
el factor de porcentaje de modulación. 
Ampliando el último término de esta 
: ecuación en función de los ángulos de 
suma y diferencia, mediante las fórmulas 
trigonométricas usuales, resulta la siguien- 
te expresión: 


e = E, sen 2r f, t 
+ (m E.o/2) sen2r (f.+fm) t 
+ (m E./2) sen 27 (£.—fm) t 


(387) 


Esta ecuación contiene tres componen- 
tes, cada una de las cuales representa una 
onda. La primera onda, representada por 
el término HEosen 2r1fet, se denomina 
portadora. La misma está presente con 
modulación o sin ella y mantiene una 
amplitud promedio constante a una fre- 
cuencia fe. Las otras dos componentes de 
la ecuación representan ondas que tienen 
igual amplitud, pero frecuencias por enci- 
ma y por debajo de la frecuencia porta- 
dora, de acuerdo con la frecuencia modu- 
ladora, Estas componentes contienen 


idéntica información y se denominan 
frecuencias de banda lateral. La amplitud 
de las frecuencias de banda lateral depen» 
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de del grado de modulación 
mayor es el factor m, tanto 


que sólo las bandas lateralés transmiten 
información y que cada banda lateral es 
una imagen especular la otra, es 
razonable suponer que si se eliminaran la 
portadora y una banda lateral, la banda 
lateral restante sería adecuada para la 
trasmisión de información. Esta técnica 
es la que se aplica enfla trasmisión por 
banda lateral única. 


Como se mencionó anteriormente, la 
eliminación de una banda lateral reduce a 
la mitad el ancho banda requerido. 
Esta ventaja no puede aprovecharse total- 
mente si el trasmisor no posee la 
capacidad para amplificar una señal lineal- 
mente sin introducir productos de distor- 
sión. La distorsión excesiva anula la 
ventaja de un ancho de banda reducido en 
la trasmisión por BLU al generarse 
frecuencias indeseadas que ocupan seg- 
mentos del espectro asignados a otros 
trasmisores. La principal objeción a esta 
distorsión no estriba en que afecta seria- 
mente la inteligibilidad de la señal en la 
banda pasante, sino que irradia energía de 
RF a ambos lados de la banda pasante 
interfiriendo los canales adyacentes. 


Prueba de linealidad 


Para que un amplificador sea lineal, es 
merester que exista una relación tal que 
la tensión de salida sea directamente 
proporcional a la tensión de entrada para 
todas las amplitudes de señal. Debido a 
que una señal de una sola frecuencia de 
un sistema de BLU perfectamente lineal 
permanece invariable en todos los puntos 
del camino de la señal, ésta no puede 
distinguirse de una señal de onda conti- 
nua o de una portadora no modulada de 
un trasmisor de MA, Para medir la 
linealidad de un amplificador es necesario 
usar una señal que varíe en amplitud. En 
el método usado comúnmente para medir 
la distorsión alineal, se aplican simultá- 
neamente dos tensiones sinusoidales de 
frecuencias diferentes a la entrada dol 
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amplificador, observándose la suma, dife- 
rencia y las diversas frecuencias de combi- 
nación producidas por alinealidades del 
amplificador. Con este propósito se usa 
mucho una diferencia de frecuencia de 1 
a 2 KHz. En la Fig. 507 aparece una típica 
señal bitonal sin distorsión, como se la 
puede ver en un analizador espectral. La 
envolvente de la señal resultante varía 


Áf=1A 2 kHz 


AMPLITUD 


A 
FRECUENCIA 


Figura 507. Espectro de frecuencias de una 
señal bitonal típica sin distorsión. 


continuamente entre cero y una máximo 
a una frecuencia de audio. Cuando las 
señales están en fase, el pico de la 
envolvente de dos frecuencias está limita- 
do por los regímenes de tensión y 
corriente del transistor al mismo régimen 
de potencia que para el caso de una sola 
frecuencia. Puesto que la amplitud de 
cada frecuencia bitonal es igual a la mitad 
de la amplitud de onda continua en la 
condición de potencia de pico, la poten- 
cia promedio de un tono de una señal 
bitonal es un cuarto de la potencia de una 
sola frecuencia. Inversamente, para dos 
tonos, el régimen de potencia de pico de 
envolvente (PPE) de un sistema de BLU 
es el doble del régimen de potencia 
promedio. ' 


Distorsión por intermodulación 


Las alinealidades de un amplificador 
generan distorsión por intermodulación 
(DIM). Los productos importantes de la 
DIM son aquellos que están cerca de la 
frecuencia de salida deseada, que se 
producen dentro de la banda pasante y no 
pueden ser filtrados por los circuitos 
sintonizados comunes. Si f, y f, son las 
dos señales de salida deseadas, los produc- 
tos de IM de tercer orden toman la forma 
li = fa y 2lf- fi. Los términos 


As» 
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adaptadores de tercer orden son 2f, + f, 
y 2f2 +f,, pero estos términos adaptado- 
res corresponden a frecuencias cercanas a 
la salida de” la tercera armónica del 
amplificador y son considerablemente 
atenuadas por los circuitos sintonizados, 
Es importante destacar que sólo los 
productos de distorsión de orden impar 
aparecen cerca de la frecuencia funda- 
mental. El espectro de frecuencia de la 
Fig. 508 ilustra la relación de frecuencias 
de algunos productos de distorsión con 
las señales de prueba f, y f,. Todos estos 
productos están en la región de frecuencia 
de diferencia o en las regiones de armóni- 
cas de las frecuencias originales. Los 
circuitos sintonizados o los filtros que 
siguen a los elementos alineales pueden 
eliminar eficazmente todos los productos 
generados por las componentes de orden 
par de la curvatura. Por consiguiente, la 
componente de segundo orden que pro- 
duce la segunda armónica no produce 
distorsión en un amplificador lineal de 
BLU de banda angosta. Este factor. 
explica porque los amplificadores de RE 
clase AB y B pueden usarse como 
amplificadores lineales en los equipos de 
BLU, aun cuando los pulsos de corriente 
de colector contengan grandes cantidades 
de corriente con segunda armónica. Sin 
embargo, en una aplicación lineal de 
banda ancha, es posible que las armónicas 
de la frecuencia de funcionamiento apa- 
rezcan dentro de la banda pasante del 
circuito de salida. Polarizando aun más en 
la clase AB al transistor de salida, es 
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Figura 508. Espectro de frecuencia que mues- 
tra la relación de frecuencias de algunos produc- 
tos de distorsión con dos señales de prueba f, y 
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posible reducir en gran medida a las 


armónicas indeseadas. El funcionamiento 
de dos transistores en disposición en 
contrafase (push-pull) también puede su- 
primir las armónicas pares a la salida. 

La relación de DIM (en dB) es la 
relación entre la amplitud de una frecuen- 
cia de prueba y la amplitud del producto 
de distorsión más fuerte. Una especifica- 
ción señal-distorsión de —30 dB significa 
que ningún producto de distorsión exce- 
derá este valor para un nivel de señal 
bitonal de hasta el régimen PPE del 
amplificador. En la Fig. 509 se muestra 
una presentación típica de la DIM de un 
transistor RCA-2N6093 a diferentes nive- 
les de potencia de salida. 
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Figura 509. Distorsión por intermodulación 


ípica en un transistor RCA-2N6093 en varios 
niveles de potencia de salida. 


Transistores requeridos 


La mayoría de los transistores de 
sotencia de alta frecuencia están calcula- 
los para funcionar en clase C. La polari- 
tación directa de tales dispositivos para 
uncionar en clase AB los coloca en una 
egión donde se puede producir la segun- 
da ruptura. La susceptibilidad de un 
ransistor a la segunda ruptura depende 
le la frecuencia. Resultados experimenta- 
es indican que cuanto más alta es la 
respuesta de frecuencia de un transistor, 
tanto más severa se hace la limitación de 
jegunda ruptura. En un transistor de 
potencia de RF, el nivel de energía de 
segunda ruptura a alta tensión amis de 20 
vota) llega a ser una pequeña fracción de 
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su disipación de potencia máxima nomi- 
nal. Este comportamiento es una de las 


razones por las cuales las vályulas de vacío 
han sido utilizadas tradicionalmente en 
aplicaciones de banda lateral única. 


Un transistor de potencia diseñado 
especialmente para usarsé en un amplifi- 
cador lineal debe funcionar satisfactoria- 
mente cuando se lo polariza en sentido 
directo para trabajar/en clase AB, y 
también debe exhibir la respuesta de alta 
frecuencia deseada. La aptitud del transis- 
tor para soportar la segunda ruptura se 


- mejora subdividiendo al emisor en zonas 


numerosas y pequeñas y limitando resisti- 
vamente a cada una de estas zonas. Un 
transistor RCA-2N6093, diseñado especí- 
ficamente para trabajar en un amplifica- 
dor lineal en aplicaciones de BLU, tiene 
una estructura superpuesta con 540 zonas 
emisoras en paralelo interconectadas por 
lengúetas metálicas. Los resistores limita- 
dores de corriente se colocan en serie con 
cada zona emisora entre la metalización y 
la juntura emisor-base. El transistor RCA- 
2N6093 para BLU tiene elevadas relacio- 
nes entre perifieria de emisor y área de 
colector y entre periferia de emisor y área 
de emisor, combinando. así un buen 
comportamiento a altas corrientes y una 
capacitancia baja. 


Físicamente, la segunda ruptura es un 
efecto del embalamiento térmico localiza- 
do inducido por fuertes concentraciones 
de corriente. La evidencia de la distribu- 
ción aleatoria de puntos calientes sobre la 
superficie de la unidad indica que la 
segunda ruptura puede ocurrir en cual- 
quier parte del transistor. Cuando se usa 
un resistor limitador en cada zona emiso- 
ra, la concentración de corriente se 
reduce al mínimo. La Fig. S10 es una 
representación esquemática del transistor, 
en la que se muestran los emisores separa- 


dos con los resistores en serie con cada 


zona. La caída de tensión a través de cada 
zona se expresa con la siguiente ecuación: 


V mm Vi + 1 To (388) 
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Figura 510. Representación esquemática de las 

regiones separadas de emisor en un transistor de 

“"superposición'” con un resistor conectado en 
serie con cada región. 


Las variaciones de Var tienen un efecto 
exponencial en la corriente de emisor le, 
lo que se expresa así: 


le = 1, [e(a/ET) VpE — 1] 


iz [e(A/KT) (V—is re) — 1] 
(389) 


Esta ecuación indica que cuando se 
aplica una tensión constante V a través de 
la juntura emisor-base y la red de resisto- 
res, un aumento de ie en cualquier zona 
provoca un aumento en la caída de 
tensión iere, el cual, a su vez, origina una 
disminución en la corriente que se dirige a 
esa Zona; es decir, el término exponencial 
de la ecuación disminuye a medida que 
decrece la magnitud (V — lere). Esta 
condición estabiliza eficazmente esa re- 
gión. El agregado de resistencia a los 
emisores del transistor tiene un efecto 
degenerativo sobre el comportamiento del 
dispositivo. Sin embargo, si se conectan 
en paralelo un gran número de zonas, es 
posible sustentar resistores individuales de 
alto valor, mientras que se mantiene 
todavía una resistencia total pequeña (R+) 
en la entrada del transistor, lo que se 
indica con la siguiente relación: 


(1/Ry) ms (1/11) LN (1/ro2) + (1/ro3) 


Un valor relativamente grande de resis- 
tencia limitadora es conveniente para 
evitar la segunda ruptura y para mejorar 
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la estabilidad térmica y la linealidad de las 
características de trasferencia. No obs 
tante, como los resistores limitadores 
están en serie con la carga, una limitación. 
excesiva puede reducir el rendimiento de 
RF del transistor. Por lo tanto, en un 
amplificador de potencia de alta frecuen- 
cia con tensión de alimentación baja, la 
impedancia de la resistencia de emisor 
puede llegar a, ser una parte apreciable de 
la carga reflejada presentada al colector y, 
como resultado de ello, puede limitar la 
potencia de salida. Al determinar el valor 
correcto de resistencia de emisor, es 
necesario adoptar una solución de com- 
promiso empírica para obtener suficiente 
protección contra la segunda ruptura sin 
afectar seriamente el rendimiento de RF. 

El efecto adverso de una resistencia 
limitadora alta, además de la reducción de 
la potencia de salida de RF, es él aumento 
de la tensión de saturación. Vista exte- 
riormente, la tensión de saturación total 
también incluye a la caída de tensión a 
través de la resistencia limitadora. Esta 
tensión adicional suaviza aun más a las 
curvas de salida “suaves” de un transistor 
a altas corrientes. En corísecuencia, la 
región lineal disponible, a través de la cual 
la señal puede fluctuar, queda limitada. 

El examen de la relación entre distor- 
sión por intermodulación y potencia de 
salida revela que la distorsión de tercer 
orden aumenta con niveles de salida altos 
y bajos, como se ve en la Fig. 509. La 
disminución inherente de beta a alta 
corriente, que causa una variación de la 
ganancia en gran parte de las característi- 
cas dinámicas de colector, introduce 
distorsión adicional. Esta: mayor distor- 
sión está indicada por el achatamiento del 
pico de la oscilación sinusoidal. 

El funcionamiento de un transistor 
cerca de la región de saturación tiene un 
efecto pronunciado en la distorsión de 
tercer orden. Todos los productos de 
distorsión superiores de orden impar no , 
parecen ser afectados seriamente: por las 
condiciones de funcionamiento del tran- 
sistor, El aumento de la distorsión por 
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debajo de los 20 watts PPE puede 
atribuirse a la falta de suficiente corriente 
de reposo de colector. La alinealidad 
causada por la curva tensión-corriente de 
la juntura base-emisor afecta la distorsión 
a niveles de potencia bajos. La distorsión 
de tercer orden puede disminuirse utili- 
zando una corriente de polarización más 
alta, Fig. 511. 

Si a la corriente de polarización de 
colector se la fija muy alta inicialmente 
en un intento de mejorar la linealidad con 
niveles de potencia bajos, la región lineal 
de la curva de colector se reduce. En 
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Figura 511. Distorsión por intermodulación en 
función de la corriente de polarización de 
colector del transistor RCA-2N6093 para BLU. 


consecuencia, la distorsión debida a la 
saturación se produce mucho antes. El 
factor de control para determinar el nivel 
correcto de corriente de polarización es 
generalmente la distorsión máxima que 
puede tolerarse a una determinada poten- 
cia de salida. En un tipo de transistor 
dado, el punto de polarización que 
constituye la mejor solución de compro- 
miso entre comportamiento lineal y buen 
rendimiento de colector debe ser determi- 
nado experimentalmente. Una corriente 
de polarización de colector de 2 a 20 
miliamperes, para el transistor de BLU 
RCA-2N6093, es adecuada para entregar 
85 watts PPE. La Fig. 512 muestra una 
curva de potencia de salida en función de 
la tensión de alimentación con la distor- 
sión mantenida a —30 dB. 
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Figura 512. Potencia de plco de envolvente en 
función de la tensión de alimentación del 
transistor RCA-2N6093 para BLU. 


Control de polarización 


El funcionamiento del transistor en un 
amplificador clase AB para mejorar la 
linealidad requiere el uso de una tensión 
de base positiva en un transistor de silicio 
n-p-n. El valor absoluto de la tensión 
positiva debe ser lo suficientemente gran- 
de como para polarizar al transistor en un 
punto situado un poco más allá del 
umbral de la conducción de corriente de 
colector. La condición de polarización en 
clase AB debe ser mantenida a través de 
un amplio rango de temperaturas, para 
impedir que la corriente reactiva aumente 
hasta un nivel en que se pueda producir la 
destrucción del transistor como conse- 
cuencia del embalamiento térmico, y 
también para reducir al mínimo la distor- 
sión resultante de un desplazamiento del 
punto de reposo. Las investigaciones de 
los transistores que fallan revelan que 
estos dispositivos exhiben una VE máxi- 
ma y luego entran en una región de 
resistencia negativa, como se muestra en 
la Fig. 513. El comienzo de la resistencia” 
negativa, llamado “repliegue”  (bend- 


back), origina una condición de embala- 


miento que acaba por provocar la destruc: 
ción del transistor. 6 


En la mayoría de las aplicaciones * 


lineales en las cuales el punto de funcio- 
namiento del dispositivo. es polarizado 
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Figura 513. El fenómeno de repliegue. 


por una fuente de tensión, esta curva 
Ic—VpkE llega a ser un medio exacto para 
predecir la estabilidad del dispositivo. Es 
difícil mantener un punto de reposo 
estable en un transistor con un repliegue 
bajo. Los resultados obtenidos en labora- 
torios indican que se requiere una corrien- 
te de repliegue mínima de 1 ampere a 22 
volts para que un transistor funcione sin 
riesgos, con un rendimiento del 40 por 
ciento y una disipación de aproximada- 
mente SO watts. 

El repliegue se produce cuando el 
aumento de la Ve con la corriente de 
colector es apenas equilibrado por la 
disminución de Ve causada por el 
aumento de la temperatura de juntura. 
Por lo tanto, en el repliegue, 


kT/q +1R, =0 ,_((0,002V/*C L- Von 
(391) 
donde 


kT/q = 0,032 volt a 100%C 
Ri = resistencia limitadora total 


0y0 = resistencia térmica entre juntura 
y carcaza 


0,002 V/*C = coeficiente de tempera- 
tura de la juntura base-emisor 


Im = corriente de emisor 
lo = corriente de colector 
Von = tensión colector-=emisor 
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Si lc = Ig, la Ec. (391) puede resolverse 
para hallar Iz en el repliegue: 


1 —kT/g 
* —Ri— 03_c(0,002V/*C) Ven (392) 
El embalamiento térmico puede atri» 
buirse al hecho de que la juntura base: 
emisor de un transistor tenga un coefi» 
ciente de temperatura negativo. Por ejem. 
plo, el transistor RCA-2N6093 está pola. 
rizado en sentido directo por 0,65 volt 
para producir una corriente de reposo de 
colector de alrededor de 20 miliamperes' 
Vcc = 28 volts. Este punto de funcion 
miento está indicado por la letra A en la 
Fig. 514, Cuando se aplica excitación de 
RF, la corriente de colector aumenta a 3 
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TENSION BASE—EMISOR (Vgg)-V 


Figura 514. Corriente de colector en funció 
de la tensión base-emisor en el transistor RCA» 


2N6093 para dos valores de temperatura de 
Jjuntura. 


amperes. Si el rendimiento es del 40 por 


ciento, la potencia disipada en el transis- 
tor está dada por 


Páis =28X 3 (1 — 0,40) 
= 50 watts 


Si la temperatura ambiente es 25%C, la 
temperatura de carcaza 50*C y la resisten» 
cia térmica 1,5%C por watt, la temperatu- 
ra de juntura está dada por 


Ty = To + Páis. Os0' 
= 50 +50 X 1,6 == 1250, (808) 
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La temperatura de juntura está así 100*C 
por encima de la temperatura ambiente. 
A esta temperatura de juntura, la Vr 
requerida para mantener una corriente de 
colector de 20 miliamperes es de sólo 
0,65 — 100 X 0,002 = 0,45 volt, como lo 
indica el punto B. Pero si la tensión de 
polarización “se fija en 0,65 volt y la 
excitación se elimina instantáneamente, la 
corriente de reposo ya no será de 20 
miliamperes. En cambio, la corriente de 
colector se moverá al punto C, donde el 
punto de funcionamiento cae fuera del 
área segura de la Fig. 515. Por lo tanto, se 
producirá una falla destructiva como 
resuitado del embalamiento térmico. 
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Figura 515. Area de funcionamiento seguro 
para el transistor RCA-2N6093 que trabaja 
con CC, 


Diodo de compensación 


Para proporcionar una tensión de 
polarización que varíe con la temperatura 
en la misma forma que la Ve del 
transistor, el 2N6093 incluye un diodo de 
compensación, como se ve en la Fig. 
516(a). Para asegurar un tiempo de 
respuesta térmica breve, este diodo está 
montado sobre el mismo disco de óxido 
de berilio que la pastilla del transistor. El 
diodo, polarizado en sentido directo a 
través de Rpolariz, sirve como elemento 
sensor de temperatura. La tensión desa- 
rrollada a través del diodo es amplificada 
para proporcionar una fuente “rígida” de 
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tensión de polarización. La Fig. 516(b) 
muestra el diagrama de bloques de un 
amplificador de potencia lineal de 
30 MHz termocompensado que utiliza 
este transistor. 

En el amplificador de 30 MHz y 75 
watts (PPE) representado en la Fig. 517 
se ha incluído un circuito de compensa- 
ción de polarización. El amplificador de 
corriente emplea a Q, y OQ, en disposi- 
ción de amplificador diferencial, de mane- 
ra que la tensión de salida es independien- 
te de las variaciones de la temperatura 
ambiente. Q3 y Oy proporcionan la 
amplificación de corriente necesaria. La, 
corriente de polarización del transistor de 
RF Q;5 puede regularse variando R; . 

Como se indica en la Fig. 518, cuando 
no hay señal de RE, el transistor polariza- 
do en sentido directo es estáticamente 
estable hasta una temperatura de carcaza 
de 160%C. La línea de trazos de la Fig. 
518 muestra que sin compensación de 
temperatura el transistor tiende al emba- 
lamiento térmico alrededor de los 80*C, 
Para demostrar aun más la eficacia de la 
compensación, la distorsión de tercer 
orden y la potencia de salida han sido 
representadas en función de la tempera- 
tura de carcaza en la Fig. 519. La 
disminución de la potencia de salida a 
altas temperaturas es causada por una 
caída en la ganancia a altas frecuencias y 
por un aumento de la tensión de satura- 
ción de RF. La disminución de hfre 
produce una inflexión de saturación suave 
que aumenta la distorsión. 


Amplificadores lineales típicos 


Se debe usar la disposición de emisor 
común en un amplificador de potencia 
lineal en razón de su estabilidad y alta 
ganancia de potencia. La sintonía es 
menos crítica y el amplificador es menos 
sensible a las variaciones de los paráme- 
tros de los transistores. Se usa el modo 
AB para obtener baja distorsión por 
intermodulación. Para mejorar la lineali- 
dad no se emplean ni cargas resistivas ni 
neutralización debido a la drástica reduc- 
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RCA-2N6093 mostrando el diodo de 


temperatura de 30 MHz que utiliza este transistor. 


ción que se produce en la ganancia de 
potencia; además, la neutralización es 
difícil cuando se trabaja con señales 
fuertes a causa de que algunos paráme- 
tros, como la capacitancia de salida y las 
impedancias de salida y entrada, varían 
alinealmente dentro de los límites de la 
oscilación de la soñal, 





La Fig. 517 muestra un diagrama 
esquemático de un amplificador de banda 


. angosta y alta potencia para 30 MHz. El 


amplificador proporciona una potencia de 
salida de 75 watts PPE desde una fuente 
de alimentación de 28 volts. La impedan- 
cia de la juntura base-emisor del transistor 
de BLU RCA-2N6093 de este circuito se 
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L, = 3 espiras de alambre N? 14, diam. interno 6,3mm, 
largo 12,7mm. 
= 3 espiras de alambre N* 10, diam. interno 12,7mm, 
largo 9,5mm. 
RFC = Ferroxcube N” yK200—01—3B o equiv. 
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Figura 517. Uso del transistor RCA-2N6093 en un amplificador de 30 MHZ y 75 watts (PEP) con 
compensación de temperatura. E 


trasforma en 50 ohms para adaptarla a la 
impedancia de la fuente de excitación. El 
circuito de entrada al transistor puede 
representarse como una resistencia (rbb” ) 
en serie con una capacitancia Ci. La red 
de entrada debe sintonizar aproximada- 
mente la capacitancia Ci y debe presentar 
una carga resistiva pura al excitador. La 
red de entrada está formada por la red en 
T compuesta por los capacitores C, y C, 
y por el inductor L;,. El valor de L;, se 
elige de manera tal que la reactancia 
inductiva sea mucho mayor que la reac- 
tancia de Cj. Se obtiene la sintonización 
en serie del circuito base-emisor mediante 
L, y la combinación en paralelo de C, y 
C,, junto con la capacitancia de la etapa 
excitadora. 


El inductor L, del circuito de salida se 
selecciona para que resuene con la capaci- 
tancia de salida del transistor, Los capaci 


tores Cy y C4 y el inductor L3 propor- 
cionan la adecuada trasformación de 
impedancias de 50 ohms a 3,13 ohms a la 
frecuencia resonante. La tensión de pola- 
rización de base se obtiene de la salida del ' 
circuito compensador. Si la tensión de 
polarización no está termocompensada, 
pueden verse afectados tanto la linealidad 
como el rendimiento de colector. Cuando 
se aplica una señal de RF al amplificador 
en condiciones de alta potencia, la propie- 
dad rectificadora de la juntura base-emi- 
sor carga cualquier capacitancia que exis- 
ta en el circuito de base del transistor. 
Esta carga puede alterar el punto de 
polarización y reducir el ángulo de con- 
ducción; el amplificador funciona enton- 
ces más hacia clase C, aumentando la 


distorsión y el rendimiento. La Fig. 518 


muestra el efecto de la compensación de 
temperatura en la corriente de colactor 
del 2N6093 y la Fig. 519 ilustra las curvas 
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Figura 518. Corriente de colector de reposo del 

transistor RCA-2N6093 en función de la tempe- 

ratura de carcaza con compensación de tem- 
peratura o sin ella. 


de salida y distorsión por intermodula- 
ción del amplificador de 30MHz en 
función de la temperatura. 

En los amplificadores lineales de baja 
potencia, el uso de circuitos compensado- 
res de temperatura no es necesario algu- 
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Figura 519. Potencia de salida y distorsión por 
intermodulación en función de la temperatura 
de carcaza del amplificador con transistor RCA- 
2N6093 mostrado en la Fig. 517. 
nas veces si la protencia de salida del 
transistor es menor del 50 por ciento de 
su régimen máximo de potencia de onda 
continua. El transistor RCA-2N5070 re- 
sulta útil para tales aplicaciones; este 
transistor se especifica para aplicaciones 
de BLU sin compensación de temperatura 
en la siguiente forma: 


Frecuencia = 30 MHz 
Po (PPE) a 28 V=25 W 


5, á Ñ a y 
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Ganancia de potencia= 13 dB (mín) 
Rendimiento de colector = 40% (mín) 


La Fig. 520 muestra un amplificador 
lineal de banda ancha de 2 a 30 MHz que 
utiliza otros tipos de transistores de 
potencia de RF RCA, Con una salida de 5 
watts (PPE), los productos de DIM son de 
más de 40 dB por debajo de un tono de 
una señal bitonal. La ganancia de poten- 
cia es superior a los 40 dB. 


Diseño de un circuito 
de banda ancha 


Antes de poder diseñar cualquier cir- 
cuito, es necesario conocer o medir la 
impedancia de entrada y la impedancia de 
carga de colector del transistor en la 
banda de frecuencia requerida y a los 
niveles deseados de potencia de salida, 
DIM, temperatura de carcaza y tensión de 
alimentación de colector. El proyectista 
del circuito debe conocer también la 
ganancia de potencia del transistor en la 
misma banda. Las curvas de estas caracte- 
rísticas para el transistor RCA-2N6093 
aparecen en las Figs. 521,522 y 523. 

Es necesario elegir un transistor de 
banda ancha que produzca mínima varia- 
ción de impedancia y bajo Q de entra- 
da a través de la banda de frecuencia. 

Un transistor con una fr muy por 
encima de la máxima frecuencia de 
funcionamiento puede proporcionar 
ganancia constante cuando se trabaja en 
banda ancha; ese transistor elimina la 
necesidad de circuitos adicionales para 
nivelar la ganancia. Debido a que la 
optimización del circuito se hace más 
difícil con funcionamiento en banda 
ancha y alta potencia, se hace más aguda 
la necesidad de estabilidad térmica y de 
compensación por diodo con potencias de 
salida altas. Para lograr esta estabilidad, el 
transistor debe tener un diodo compen- 
sador interno. 

Las ventajas que hacen adecuado al 
transistor 2N6093 para, funcionar en 
banda ancha son su bajo Q de entrada y 
su diodo de compensación montado inter- 
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Figura 520. Amplificador de potencia lineal de 2 a 30 MHz. 


namente. Su principal desventaja es una 
disminución de ganancia de 15 dB de los 
2 a los 30 MHz, que se origina por 
trabajar sobre una pendiente de ganancia 
de potencia de 6 dB por octava. 

Después de elegir el transistor y medir 
sus parámetros de banda ancha, el próxi- 
mo paso consiste en seleccionar el tipo de 
circuito. El método más práctico de 
ensanchamiento de banda, para obtener 
una trasformación efectiva de impedan- 


TENSION DE ALIMENTACION DE 

COLECTOR (Vcc) = 28 Y 
TEMPERATURA DE CARCAZA 
(Tc) = 25C 


DIM < —30 dB 


POTENCIA DE ENTRADA (Pje) = 0,1 W (PPE) 





POTENCIA DE SAL¡DA (Pog) — W (PPE) 


FRECUENCIA (f) — MHz 


Figura 521, 
ción de la frecuencia del transistor RCA 
2N6093, 


cias a través de cuatro octavas (2 a 
30 MHz), es una combinación de trasfor- 
mador de línea de transmisión y núcleo 
de ferrita. La principal desventaja de un 
trasformador de línea de trasmisión es el 
número limitado de trasformaciones de 
impedancias disponibles: 1:1,4:1, 9:1, 
etc. Las dos configuraciones fundamenta- 
les son el trasformador inversor 1:1 y el 
trasformador de impedancias 4:1 ilustra- 
dos en la Fig. 524. 
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Figura 522. Tipica impedancia de eniraco en 
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Potencia de salida típica en fun- | serie para señales fuertes (Rent — ] 


función de la freoyanoja 0 transistor RCA» 
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Figura 523. Resistencia de carga de colector en 

paralelo y capacitancia de salida en paralelo 


típicas para señales fuertes en función de la 
frecuencia del transistor RCA-2N6093. 


Núcleos de ferrita — Con bajas fre- 
cuencias, es posible obtener una alta 
reactancia primaria con unas pocas espiras 
de línea de trasmisión sobre un núcleo 
de ferrita de alta permeabilidad. Con 
frecuencias altas, que es cuando la longi- 
tud se convierte en un factor crítico, la 
permeabilidad del núcleo disminuye, 
manteniendo así en forma aproximada los 
mismos niveles de reactancias con una 
línea de trasmisión ccrta. El material 
para núcleos Ferramic-Q, viene en tres. 
clases para altas frecuencias y en la Tabla 
XXXIX se han enumerado sus propiedades 
útiles. En razón de que el comportamien- 
to del trasformador depende menos del 
material del núcleo en el extremo de alta 
frecuencia de su rango útil, el bajo Q 
intrínseco del material Q-1 por encima de 
los 20 MHz no degrada el funcionamiento 
del trasformador a los 30 MHz. El mate- 
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(a) 


Zo=RL/2 





(b) 


Figura 524. Trasformadores de líneas de tras- 


misión: (a) trasformador inversor/aislador 1:1; 
(b) trasftormador de impedancias 4:1. 


rial Q-2, que tiene menor permeabilidad, 
requiere más espiras para el funciona- 
miento a frecuencias más bajas. 


Combinadores/divisores híbridos — Los 
combinadores/divisores híbridos pueden 
hacerse utilizando combinaciones de tras- 
formadores 1:1 y 4:1 sobre núcleos 
de ferrita para obtener elevadas relaciones 
de trasformación de impedancias. Como 
ejemplo, la Fig. 525 muestra un divisor 





Tabla XXXIX — Dependencia de los materiales Ferramic—O con la 
permeabilidad y la frecuencia 


Material Permeabilidad 
0-1 125 
0-2 40 
0-3 16 





Frecuencia aproximada a la cual 
las pérdidas del núcleo 
aumentan por un factor de 10 
(MHz) 
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híbrido de 180 grados de fase que adapta 
una fuente de 50 ohms a una configura- 
ción en contrafase de 3,12 ohms; para 
efectuar la trasformación 4:1 se utilizan 
dos trasformadores 1:1 en lugar de un 
trasformador 4:1, para proporcionar la 


20" Renfe A 


RENT 





Figura 525. Red de trasformación de banda 
ancha de 4:1 que utiliza dos trasformadores 1:1 
para suministrar una salida balanceada. 


salida balanceada que se requiere en una 
disposición en contrafase. También puede 
lograrse una trasformación equivalente 
con un trasformador 1:1 y otro trasfor- 
mador 4:1, Fig. 526. 





Figura 526. Red de trasformación de banda 

ancha de 4:1 que utiliza un trasftormador 1:1 y 

otro trasformador 4:1 para suministrar una 
salida balanceada. 


La Fig. 527 muestra una red de tras- 
formación 16:1 de banda ancha para una 
configuración en contrafase. El circuito a 
la izquierda de V, es el mismo que el de 
la Fig. 525; a la derecha de Va se han 
agregado un trasformador adicional y un 
resistor disipador. Los puntos A y B son 
las entradas a las bases de los transistores, 
R, representa la entrada resistiva a un 
transistor conductor y Rx es un resistor 
mucho mayor que R, conectado en 
derivación con cada juntura base-emisor, 
(Así pues, A a masa representa un 
transistor conductor, mientras que Ba 


Circuitos de Potencia RCA 


masa representa un transistor en el corte 
en la Fig. 527.) Ri, disipa cualquier 
desequilibrio de potencia o de fase. 

Para hallar la resistencia de entrada a la 
red de la Fig. 527, las ecuaciones de la red 
se escriben de la siguiente manera: 


L=L=Lb=k Vo -Va= Va - Va 


I, = I¿ = 21, V, = 2(V, - Vz) 

I, = 15 - lg V, =Ri, Lo 

Lg — I, Vo = I, R, 

I,, = lo + lo Vi = Ra L,, 

Lo = Lg + Ly (394) 
Estas ecuaciones dan a V;, /I, en función 
de R,,R») y Ra: 

- ReENT= YA 
Í; 


de 16 Ri Ra + Ri R3 + ReR; 
4R1 + Ra + R; 
(395) 


Si R, = 1/2R, y Ra E SR), RenNT e 
16 R». Así, la resistencia del transistor de 
3,12 ohms se trasforma en 50 ohms. ' 

Debido a la carga simétrica, la misma 
configuración híbrida proporciona una 
trasformación de impedancias de 8:1 
cuando se utiliza como combinador de 
potencia de 180 grados de fase en los 
colectores de los transistores. Esta acción 





ación de banda 


Figura 527, Red de trasfor 
alancoada, 


ancha de 16:1 con salida 


Í 





Amplificadores de Potencia de RF 


combinadora de la red aparece en la Fig. 
528; la resistencia de salida está dada por 


RsaL = Da 
IsaL 
ñ ne Re JR Rda .) 
4R1+ R2+ Rs 
(396) 


Si la resistencia de la línea de carga de 
colector es Ri y si R¡ = VR y R,= 
R3¿ = Ri, entonces 


RsaL = 8Rz (397) 


Así, cada colector está provisto con una 
línea de carga de 6,25 ohms para Rsar = 
50 ohms. La inductancia de la línea de 
transmisión y sus conectores se utilizan 
para sintonizar en forma aproximada las 
reactancias negativas de entrada y salida. 





Figura 528. La red de la Fig. 527 usada como , 
combinador de potencia de 180 grados de fase. ' 


Diseño del circuito de 2 a 30 MHz — 
La disposición en contrafase se utiliza no 
sólo porque los híbridos de 180 grados de 
fase suministran una elevada relación de 
trasformación, sino también porque esta 
configuración suprime las segundas armó- 
nicas y reduce así al mínimo la necesi- 
dad de filtrado a la salida. Si se cono- 
cen el nivel de potencia de salida y 
los valores de impedancias de entrada y 
salida a ese nivel de potencia, el proyectis- 
ta del circuito puede usar una combina- 
ción de híbridos de 180 grados de fase, 
valores de resistencia híbridos y trasfor- 
madores adicionales de línea de trasmi- 
sión para lograr una trasformación ade- 
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cuada en la entrada y en la salida. 
Después de elegir la trasformación más 
cercana a la adaptación óptima a la 
frecuencia de funcionamiento máxima, se 


. devanan trasformadores individuales y se 


miden en la banda de frecuencia deseada. 
Para estas mediciones se pueden emplear 
el medidor de impedancia vectorial HP 
4815A, el medidor Boonton RX o cual- 
quier instrumento similar, 


Se ha construído un amplificador 
lineal de 150 watts (PPE) para el rango de 
frecuencias de 2 a 30 MHz, junto con un 
par de transistores RCA-2N6093 en 
contrafase, combinadores/divisores de po- 
tencia híbridos de 180 grados de fase y 
trasformadores 4:1 de terminación sim- 
ple. El diagrama de bloques de este 
amplificador aparece en la Fig. 529 y el 
diagrama del circuito en la Fig. 530. 


El comportamiento típico de este 
amplificador a través de la banda de alta 
frecuencia se muestra en la Fig. 531. La 
ganancia de potencia exhibe la misma 
pendiente de 6dB por octava, en la 
reducción de baja frecuencia a mitad de 
banda, que la observada en las mediciones 
de banda angosta (Fig. 521). La variación 
total de la ganancia es aproximadamente 
de 15 dB. y 

La distorsión por intermodulación ex- 
cede los —30 dB a frecuencias inferiores a 
los 6 MHz. El circuito es capaz de tener 
—35dB de DIM en gran parte de la 
banda, si se lo hace trabajar a la potencia 
de salida reducida de 100 a 110 watts 
PPE. Si se utilizan los mismos componen- 
tes del circuito y las mismas redes de 
trasformación, el rendimiento se reduce 
parcialmente en el nivel de potencia 
menor en razón de que el circuito de 
colector se optimiza para la potencia 
superior. 

El rendimiento del amplificador es del 
40 al 50 por ciento a través de la banda. 
Cuando funciona a 150 watts PPE con 
una Vcc de 28 volts, el amplificador es 
limitado por la corriente a frecuencias 
superiores a los 3 MHz. El aumento de 
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Figura 529. Diagrama en bloques del 


amplificador 


lineal en contrafase que suministra 


150 watts PEP. 
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1 
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| DE TEMPERATURA l 


C,,C,=0,15 pF, electrolítico 

C3,C,y = 0,04 pF, cerámico 

C4 = 0,0027 BF, cerámico 

C; = 100 pF, electrolítico 

C¿,C,=0,1 pF, electrolítico 

G5= 
: equivalente. 


R,= 2,7 ohms, 0,5 W en paralelo con 3,3 ohms, 


0,5 W. 
R2, Ri = 
ohms, 0,5 W 
R¿ = 2,7 ohms, 1 W 
L¡, La = 0,75 4H, RFC 


1000 pF, pasante, Allen—Bradley FASC o 


30 ohms, 0,5 W en paralelo con 30 


L,,L, = 7 espiras de alambre N* 20 devana- 
das sobre núcleo de ferrita Indiana Gene- 
ral Q1 CF—111 (o equiv.) 

T¡,T,,T¿ = Dos pares retorcidos (9 espiras 
cada 2,5 cm) de alambre N* 26 colocados 
paralelamente a razón de 8 espiras cada 
2,5 cm; longitud total, 20 cm; 5 espiras 
sobre núcleo de ferrita Indiana General Q1 
CcF-111 (o equiv.). 

T3,T¿4» Ts = Dos tiras de cobre (ancho:2mm, 
espesor: 0,2mm) en paralelo; longitud to- 
tal, 89mm; 5 espiras sobre núcleo de ferri- 
ta Indiana General Q1 CF-—-106 (o equiv.). 


Figura 530. Diagrama de! circuito del amplificador lineal en contrafase de 150 watts y 2 a 30 MHz. 


ROET está relacionado con el aumento 
de la parte real de la impedancia de 
entrada del transistor (ver Fig. 522). 

La Fig. 532 muestra el comportamien- 
to del amplificador de 150 watts PPE en 


función de la temperatura de carcaza a 
30 MHz. | 
Las principales ventajas de este tipo de 
circuito son su simplicidad y compacidad, 
Sus desventajas son la carencia de nivela- 
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Figura 531. Comportamiento típico del ambpli- 
ficador de banda de 150 watts PPE con dos 
transistores RCA-2N6093. 


ción de potencia y el bajo rendimiento a 
bajas frecuencias a causa de la mayor 
ROET. 

Debido a que el valor real de la 
impedancia de entrada del transistor 
aumenta al disminuir la frecuencia, lo 
cual afecta tanto a la ROET como a la 
DIM, una combinación de resistencia- 
inductancia en serie, colocada en paralelo 
con la entrada de 50 ohms o entre base y 
base, ayuda a la red de trasformación a 
hacer una adaptación práctica a bajas 
frecuencias. La adaptación de impedan- 
cias mejora y es absorbida cierta potencia 


TENSION DE ALIMENTACION DEl 
COLECTOR (VCC)= 28 V 
FRECUENCIAS = 30 MHz, 
30.001 MHz 

CORRIENTE DE REPOSO 

DE COLECTOR (IcCQ)= 40 mA 
(TOTAL) 
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1 
POTENCIA DE SALIDA DE RF (Pog) — PPE 


Figura 532, Comportamiento del amplificador 
O watts PPE en ¡uncjen de la temperatura 
de carcaza a Z, 
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cia de entrada a bajas frecuencias; por lo 
tanto, la ROET aumenta y se produce 
cierta nivelación de ganancia. Otros méto- 
dos para nivelar la ganancia son la 
realimentación de colector a base y la 
realimentación por lazo; en los circuitos 
de alta potencia, el sistema de realimenta- 
ción por lazo, Fig. 533, sería el más 
efectivo. En este sistema, las señales de 
entrada y salida son comparadas y las 
diferencias de ganancia compensadas me- 
diante aumentos proporcionales en la 
atenuación de entrada. 

Para potencias superiores, los módulos 
de pares en contrafase pueden aumentarse 


por las mismas técnicas de combinación 
híbrida. 


AMPLIFICADORES DE RF 
PARA APLICACIONES MILITARES 


La solidez, compacidad, confiabilidad 
y rendimiento de los transistores los 
hacen especialmente útiles para usos 
militares. Los equipos de comunicaciones 
de aviones, los trasmisores de sonoboy as 
y las balizas de rescate aéreo son típicas 
aplicaciones militares en las que se em- 
plean los transistores de potencia de RF. 


Comunicaciones 
en aviones militares 


El rango de frecuencias de 225 a 
400 MHz se utiliza en una amplia varie- 
dad de sistemas de comunicaciones milita- 
res de potencia relativamente alta. Los 
equipos son generalmente de amplitud 
modulada y se utilizan para las cornunica- 
ciones radiotelefónicas. Los circuitos ana- 
lizados en esta sección son amplificadores 
clase B y C, para las etapas de salida o de 
excitación, que suministran potencias de 
salida de S5 y 30 watts con un solo 
transistor. Mediante combinaciones de 
transistores es posible obtener potencias 
superiores. 

Estos amplificadores utilizan en gran 
escala los combinadores de potencia y la 
adaptación de impedancias de banda 
ancha. En una cadena amplificadora, 
todas las etapas están proyectadas para 
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Figura 533. Sistema de realimentación en lazo para nivelar la ganancia. 


funcionar con una fuente de 50 ohms y 
una carga de 50 ohms. Para lograr una 
disposición en cascada eficaz, la ROET de 
entrada a cualquiera de los amplificadores 
de la cadena debe ser lo más baja posible 
en toda la banda de frecuencias. En 
secciones: subsiguientes se examinarán 
diversas técnicas para el ensanchamiento 


de banda y para la reducción de la ROET 
de entrada. 

El circuito de constante concentrada 
de la Fig. 534 utiliza redes de cuadripolos 
de LC pasabajos para la trasformación de 
impedancias. (Los valores dados para los 
distintos componentes del circuito del 
diagrama están medidos a 400 MHz e 


Cg +Ver =28V 
WE ia 
REC 
Cc 
TIPO 
2N50I6 vr 





Cc¿= 2000 pF 

= 7,5 pF 

pF | 
1,5 a 30 pF (Tipo Johanson o equiva- 
lente) - 

C, = 26,5 pF 

C,¿=17,5pF 

C, = 26,5 pF 

L, = 4,5 nHy 


LL. = 
; acoplamiento de entrada C 

= 8.55 nHy 

5,0 nHy 

10 nHy 

19,5 nHy (incluye inductancia del capacitor 


14 nH (Incluye inductancia del capacitor de 

c) 

L, = 

La — 

Ls = 

L¿ = 
de acoplamiento de salida C¿) 


Nota: Todos los compenentes fijos medidos a 40) 
MHz. 


Figura 534. Amplificador de potencia de 255 a 400 MHz con constante concentrada, 
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incluyen elementos parásitos.) La red de 
salida trasforma la carga de 50 ohms a 
20 ohms para la carga de colector. La 
capacitancia dinámica de salida del iran- 
sistor proporciona el primer capacitor en 
derivación de la red de salida, mientras 
que el capacitor Cc proporciona el 
bloqueo de CC. En forma similar, la 
inductancia de entrada de base del transis- 
tor 2N5016 sirve como último inductor 
en serie de la red de entrada y el capacitor 
Cc vuelve a usarse para bloquear la CC, 
La adaptación de entrada del circuito de 
constante concentrada se optimiza a los 
400 MHz. La sección final m-derivada (L, 
y C,) ayuda a proporcionar la cantidad 
adecuada de desadaptación a frecuencias 
inferiores a 400 MHz para compensar la 
característica de ganancia del transistor. 
Con 6 watts de excitación, este circuito 
proporciona aproximadamente 17 watts 
de potencia de salida a través de la banda 
de frecuencia de 225 a 400 MHz con una 
variación de salida total de 0,5 4B, como 
se ve en la Fig. 535. 

La Fig. 536 muestra el diagrama esque- 
mático de un amplificador que utiliza el 
transistor RCA-2N5919. El circuito hace 
uso de un elemento concentrado para el 
diseño de banda ancha. En la Fig. 537 
aparece representado el comportamiento 
típico del amplificador. Para una potencia 
de salida constante de 16 watts, la 
respuesta es bastante plana; la variación 
de ganancia es de i dB, en más o en 
menos, a través de la banda, mientras que 
la ROET de entrada máxima es de 2:1. 
Esta respuesta plana y la baja ROET de 
entrada se obtienen por diseño de manera 
de obtener la mejor adaptación posible a 
través de la banda y luego disipando parte 
de la potencia en el extremo inferior de la 
banda a través de redes disipadoras de 
RLC. La eficacia de esta técnica puede 
evaluarse comparando las curvas de ga- 
nancia y ROET de entrada de la Fig. 
537(a) con las de la Fig. 537(b). Cuanto 
más plana es la respuesta, tanto menor es 
el rango dinámico requerido en el sistema 
nivelador de salida, Una ROET de entrada 
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Figura 535. Potencia de salida de RF, potencia 

de entrada reflejada y rendimiento de colector 

dei transistor RCA-2N5016 an función de ja 
frecuencia, 


reducida es necesaria para lograr una 
eficaz disposición en cascada y para prote- 
ger a la etapa excitadora en una conexión 
en cascada. El rendimiento del colecto: 
no es constante, pero tiene un valor de 
alrededor dei 63 por ciento. La segunda 
armónica de la señal de 225 MHz es 
12 dB menos y la de la señal de 400 MHz 
es 30 dB menos respecto de la fundamer,- 
tal. Es difícil obtener una mayor reduc- 
ción de la segunda armónica de la señal de 
225 MHz en razón de que el ancho de 
banda del amplificador abarca casi una 
octava. 


En una disposición en cascada, se 
utiliza un transistor de menor potencia, el 
2N5918, para excitar al 2N5919, El 
circuito de salida para el excitador se 
modifica para admitir una. carga de 
colector mayor. El circuito de entrada 
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Rg 
TIPO Z = 
Lt Lo L Co L 2nsoi9 Ls “10 Lg “on 
Zen 
0 L e AR DE 
eS E; 
CARA ES UN La 
Lp Ca Lear Lg Ce C7 Cg > | = 
si q sb aL de T Ci2 sl 
Cc o P 
C3 4 5 Cia! 
Ri Ra 2+R3 Al 
o 
>> => + Ver =28V 
C, = 10pF mica plateada L, = Terminal de base de transistor, 4,74 mm de 
C, = 0,8-10 pF, Johanson 3957 (*) largo | 
Cy = 2,2 pF, tipo Quality Components 10% QC, Ly» Ls = 3 espiras (**) 


especial (*) 

C4 = 1,0 pF, tipo Quallty Components 10% QC, 
especial (*) 

Cs = 1,5 pF, tipo Quality Components 10% QC, 
especlal (*) 

C¿ = 36 pF, ATC-100 (*) 

C, = 51 pF, ATC-100 (*) 


:« Cy = 47 pF, ATC-100 (*) 
Cy = 68 pF, ATC-100 (*) 
Ciro = 12 pF, mica plateada 
C;¡ = 0,8-20 pF, Johanson 4802 (*) 
C,2 = 1000 pr, tipo pasante, Allen-Bradley 


Cj3 = 14F, electrolítico 

L, = 1/4 espiras (**) 

L, = Tira de cobre, 15,875 mm de largo, 3,96 mm 
de ancho 


e] Es peo = 0,18 4H, bobina de RF, Nytronics, 
P.N*DD-0,18 
Lio = 0,1 4H, bobina de RF, Nytronics, 
P.N” DD-0,10 
R, = 1008, 1 W, carbón 
R,, R¿= 1008), Y W, carbón 
Ri, = 8,1 N, Y W, carbón 


(*) O equivalente 

(**) Todas las bobinas tienen 3,96 mm de dlámetro 
interno, alambre N* 18 y 12 espiras cada 2,5 cm 

Allen-Bradley Co., Milwaukee, Wis. 

American Technical Ceramics, Huntington Station, 
N.Y. 11746 

Johanson Mfg. Corp., Boonton, N.J. 07005 

Nytronics, Inc., Berkeley Helghts, N.J. 


Figura 536. Circuito amplificador de banda ancha de 16 watts que utiliza el transistor RCA-2N5919. 


sigue siendo prácticamente igual que para 
el transistor 2N5919, En la Fig. 538 se 
muestra el esquema del amplificador que 
utiliza el transistor 2N5918, mientras que 
en la Fig. 539 se ha representado el 
comportamiento de los dos amplificado- 
res conectados en cascada. Cuando se 
interconectan dos etapas, las característi- 
cas de banda ancha de los amplificadores 
reducen al mínimo el número de ajustes 
requeridos. 

La Fig. 540 ilustra el transistor de alta 
potencia RCA-2N6105 en un amplifica- 
dor de banda ancha de 225 a 400 MHz y 
la Fig. 541 indica el comportamiento del 
amplificador. Este circuito también utili- 
za ensanchamiento de banda con un 
elemento de circuito concentrado. En 
este circuito no se han tomado precaucio- 


nes especiales para reducir la ROET de 
entrada. Dos de estos amplificadores 
pueden combinarse por combinadores de 
cuadratura, Fig. 542, para obtener una 
mayor potencia de salida. La ROET de 
entrada de cada amplificador no es 
importante en este tipo de combinación 
debido a las características de gran aisla- 
ción que poseen los combinadores de 
cuadratura; la potencia reflejada es disipa- 
da en terminales provistos de resistores de 
SO ohms. En la Fig. 543 se muestra el 
comportamiento de los transistores 
2N6105 combinados según este método. 

Otro medio efectivo para combinza los 
transistores es haciéndolos trabajar en 
contrafase utilizando técnicas de línea de 
transmisión. La ventaja de segunda armó- 
nica baja en la configuración de contra. 
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fase es especialmente importante en la 
banda de frecuencias de 225 a 400 MHz;  ” 
debido a que la segunda armónica de la 
baja frecuencia cae apenas afuera de la 
banda, su filtrado presenta considerable 
dificultad. El uso de líneas de transmisión 
redunda en una estructura compacta y 
relativamente sencilla. La ROET de entra- 
298 ER 06 da de un amplificador de entrada es muy 
UE Mi alta en el extremo bajo de la banda, de 
(a) manera que este tipo de circuito es 

especialmente adecuado para usar con 
combinadores de cuadratura. La Fig. 544 
representa los detalles de un amplificador 
en contrafase que emplea dos transistores 
RCA-2N6105. La Fig. 545 muestra dos 
de estos amplificadores combinados me- 
diante combinadores de cuadratura para 
componer un módulo de banda ancha de 
100 watts. Este método da por resultado 
un ahorro de cuatro combinadores, dos 
de los cuales por lo menos son de 
cuadratura. El comportamiento de este 
Figura 537. Comportamiento típico del circui- módulo para una potencia de salida de 
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C, =.0,8-10 pF, Johanson 3957 (*) L¿ = Tira de cobre, espesor 0,125 mm, ancho 
C, = 5 pF mica plateada 3,8 mm, largo 16,7 mm 
C¿ = 2-18 pF, Amperes HTIOMA/218 (*) L, = Terminal de base de transistor, largo 4 mm 
C¿ = 24 pF, mica plateada Lg = 0,1 MH, bobina de RF, Nytronics, 
C¿ = 51 pF, ATC-100 (*) P.N” DD-0,10 (*) 
C, = 47 pF, ATC-100 (*) L¿ = Alambre N* 18, largo 27 mm 
C, = 68 pF, ATC-100 (*) L, = 2 espiras, diám. interno 4 mm, alamore N? 18, 
Cy =1p4F, electrolítico 12 espiras 
Ci = 1000 prF, pasante, tipo Allen-Bradley, R, = 100 ohms, Y W carbón 
FASC (*) R¿=5,1 ohms, Y W carbón 
Ci, = 0,9-7 pF, Arco 400 (*) 
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L, 0,12 4H RFC, Nytronics, 
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Figura 538. Amplificador axcitador que utiliza el transistor RCA-2N5918. 
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detector de sonido subácuo (hidrófono ). 






4 e OS Las señales de audio recibidas se convier- 
E ten en una señal de RF modulada en 
280 60 frecuencia que se trasmite a un avión de 
zo 50 patrulla o a embarcaciones de superficie. 
a y La boya es accionada a baterías y está 
16 Lave proyectada para tener una vida activa 
0018 41 muy limitada. 
0% 3! m a 53 , 
30 2:18 Los requerimientos típicos para la 
Zu Ca e sección trasmisora de RF de la sonoboya 
225 275 325 375  £ son los siguientes: 


FRECUENCIA — MHz 


Precuencia = 165 MHz 


Figura 539. Curvas de funcionamiento de los Tensión de alimentación = 8 a 15 volts 
amplificadores de las Figs. 536 y 538 conecta- 


dos en cascada. Potencia de salida de onda continua = 
0,25 a 1,5 watts 
Trasmiscres de sonoboyas Rendimiento total = 50 por ciento 
Una sonoboya es un dispositivo flotan- Salida de armónicas = 40 dB por debajo 
te detector de submarinos que posee un de la portadora 


ZENT=50N  L; 





rv 

5 
C, = 8,2 pF pastilla, Allen-Bradley (*) L, = 2 espiras, diámetro interno de bobina 4 min 
Cq = 18 pF, mica plateada L¿ = Alambre de 13,5 mm de largo 
Cy = 33 pF pastilla, Allen-Bradley (*) [.¿ = Bobina de RF, 0,1 4H, Nytronics (*) 
C4 F 47 PF pastilla, Ailen-Bradley (*) Ly = Terminal de base de transistor, 4 mm de largo 
Cy = 68 pF pastilla, ATC-100 (*) Ls, L, = Alambre de 20,6 mm de largo 
C¿ = 62 pF pastilla, ATC-100 (*) Le = Alambre de 14,2 mm de largo 
Cy, Cy = 1000 pF, pasante largo Lg = Alambre de 22,2 mm de largo 
Cy + Cjg = 1000 pF pastilla, Allen-Bradley (*) R, = 5,089, 4w 
Cro = da pF pastilla, Allen-Bradley (*) Todos los alambres son N” 20 AWG 


Cu * 6,9 pF pastilla Allen-Bradley (*) 
Ci, * 0,8-10 pF, varlable, con dieléctrico de alro, 
Johanson N* 3957 (*) (*) O equivalente 


Figura 540, Amplificador de banda ancha de 225 a 400 Mhz que utiliza el transistor ACA-2N 6105, 
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ara 541. Comportamiento típico de un am- 
plificador de banda ancha de 225 a 400 MHz 

transistor RCA-2N6105 a 
VCC = 28 V, 


que utiliza el 


La Fig. 547 muestra el diagrama de un 
trasmisor de sonoboya experimental di- 
señado para producir una potencia de 
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(total) con una alimentación de baterías 
de 12a1S5 volts. 

Se pueden usar los transistores. 
2N3866 o 2N4427 en un circuito cuadru- 
plicador oscilador clase A capaz de 
suministrar 40 miliwatts de potencia de 
RF a 80 MHz. La moduiación de frecuen- 
cia en banda angosta se efectúa “tirando” 
del oscilador de cristal. El cristal funciona 
en su modo fundamental a 20 MHz. El 
oscilador es sintonizado en forma aproxi- 
mada en 20 MHz en el circuito de emisor 
y luego en forma exacta en 80 MHz en el 
circuito de colector. La tensión de ali- 
mentación de la sección osciladora es 
regulada en 12 volts por medio de un 
dicdo zéner. Las pruebas efectuadas con 
un analizador espectral indican que esta 
etapa es altamente estable, aun cuando se 
usen niveles de funcionamiento bastante 
elevados. 

La sección cuadruplicadora osciladora 
es seguida por una etapa duplicadora clase 
C que incluye un transistor 2N3553. Esta 
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Figura 542. Dos ampiificadores RCA-2N6105 conectados en paralelo mediante acopladores 
de cuadratura. 


salida de 2 watts a 160 MHz. Sólo se 
requieren tres etapas, incluyendo la sec- 
ción osciladora controlada por cristal. El 
rendimiento es superior al 50 por ciento 





Vec =28 VOLTS 
Po=55 WATTS 







(mo) — % 


225250 275 300 325 350 375 400 
FRECUENCIA (1) — MHz 


GANANCIA DE POTENCIA (Gp) — dB 
RENDIMIENTO DEL COLECTOR 


Figura 543, Ganancia de potencia y rendimien- 
to en función de la frecuencia del módulo de 
anda ancha de la Flg, 542. 





etapa entrega una potencia de salida de 
250 miliamperes a 160 MHz con una 
tensión de alimentación de 12 a 15 volts. 
La potencia de salida total de la sonoboya 
puede regularse variando la resistencia de 
emisor de esta etapa. 


La potencia de salida final es produci- 
da por un transistor RCA en desarrollo 
que funciona como amplificador clase € a 
los 160 MHz. Una red tipo pi adapta esta 
salida a la línea de 50 ohms. La salida 
espuria (medida directamente en el termi- 
nal de salida) es más de 35 dB inferior a la 
portadora. Esta supresión se obtiene por 
medio de circuitos trampa resonantes en 
serie ubicados entre las etapas y por 
medio de la red pi en la salida, 
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€ 


C, = 0,8 a 10 pF, trimer de pistón 

C¿ = 56 pF pastilla, ATC-100 o equilv. 

Cy, Cg» Cs, Cs = 1000 pF pastilla tipo Allen- 
Bradley o equlv. 

C7, Cy = 1000 pF, pasante 

L, = 0,18 4H, bobina de RF, tipo Nytronics o 
equlv, 
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0 


Ta 


has 


28 v cc 


sd 


, Lz = alambre N* 20, 19 mm de largo 

T, = tínea coaxil, Z, = 25 ohms, 95,2 mm de 
largo 

T¿ =JÍínea coaxil, Z¿ = 25 ohms, 114,3 mm de 
largo 


Figura 544. Amplificador de banda ancha en contrafase de 225 a 400 MHz que utiliza dos 
transistores 2N6105. 


Muchos sistemas de sonoboyas requie- 
ren potencias de salida de sólo 0,25 a 0,5 


watt, preferentemente con una tensión de 


alimentación de 8 a 12 volts. El transistor 
2N4427 es adecuado para usar como 
duplicador y también como dispositivo 
para la salida final en estas aplicaciones de 
baja potencia. La Fig. 548 muestra el 
diagrama de una etapa de salida que 
utiliza el transistor 2N4427 como amplifi- 
cador recto clase C para 175 MHz. Este 
circuito puede entregar una potencia de 
salida de más de 500 miliwatts con una 
tensión de alimentación de 10 volts y una 
potencia de excitación de 60 miliwatts. 
Cuando se requieren menores poten- 
cias de salida con tensiones de alimenta- 


ción bajas, la etapa cuadruplicadora-osci- 
ladora debe usar transistores para baja 
potencia, tales como el 2N1491 o el 
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Figura 545, Medujo Inga de 100 watts y 
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Figura 546. Comportamiento del módulo de 
banda ancha de 100 watts y 225 a 400 MHz. 


2N914. Para estos casos sólo se requieren 
de 10 a 15 miliwatts de potencia de 
cuarta armónica. Los resistores de la red 
de polarización (R, y R3) deben regular- 
se para obtener un encendido seguro del 
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oscilador con las tensiones de alimenta- 
ción menores. 


En general, los circuitos de las sono- 
boyas deben ser confiables, simples y 
económicos. El circuito trasmisor de tres 
etapas de la Fig. 547 es representativo de 
las técnicas generales de diseño usadas en 
estos sistemas. Sin embargo, en la actuali- 
dad son también comunes los sistemas 
trasmisores de cuatro etapas. General- 
mente, un circuito de cuatro etapas se 
compone de una etapa triplicadora-oscila- 
dora, una segunda triplicadora, una etapa 
amortiguadora y una etapa amplificadora 
final. La mayoría de las aplicaciones 
actuales de las sonoboyas requieren una 
potencia de salida de onda continua que 
oscila entre 0,25 y 1,5 watt. 
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C, = 14-1 

Cy = 50 pF 

Cy = 500 pF 

Ci» €j4 = 1500 pF, pasante 
Ci, = $60 pF: 

L, = 224 Hy 

Ly 715,5 MHy 


Ly = 3 espiras de alambre N* 16, 6,3 mm diám,int, 
x 12,7 mm largo 
= 5 0sp.de alambre N* 22, 4,7 mm diám.int, 
devanado sin espaciar. 


iS De 
Vcc = 15 Y 


Ls = 2/4 esp.de alambre N* 16, 6,3 mm diám,int. 
x 9,5 mm largo 


Lg = 2/4 esp.de alambre N* 18, 5,5 diám,int. 
devanado sin espaclar. 

L,, Eg = 1,0 4H 

L, = 5 esp, de alambre N* 16, 6,3 diám. int. x 9,5 
mm largo 

R, = 1000 ohms 

R¿ =.1200 ohms 

Ry = 47 ohms 

R¿= 10 ohms 

R¿ =,100 ohms 

R¿= 51 ohms 

R, = potenciómetro, 50 ohms 

R¿ = 100 ohms 

Var = varactor ¿ 

Diodo Ref, = diodo zener para 12 volts 


Figura 547, Transmisor de sonoboya de 1,5 watts (potencia de salida de RF), 
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Ci» Czg, Cy» Cs = 72100 pF, Arco 423 o equiv. 
C¿= 14 a 150 pF, Arco 424 o equiv. 

Cg = 0,01 AF, 50 V 

C, = 1000 prF, pasante 

L, =0,754H 

L, =.1 esp. de alambre N* 18, diám, int 4 mm 
L¿= 1% esp.de alambre N? 18, diám, int. 6,3 mm 


= 1% esp.de alambre N* 18, diám. int. 4,7 mm 
ChRF = 450 ohms, ferrita 


Figura 548. Etapa de salida de potencia de RF 
de una sonoboya de 0,5 watt y 175 MHz. 


Balizas para rescate aéreo 


Las balizas para rescate aéreo tienen la 
finalidad de ayudar a los equipos de 


TIPO 
PENT = 10 mw 2N4427 


do (50 82) 4 


ChRF 
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rescate a localizar tripulantes de aviones 
caídos en la tierra o en el mar. Las balizas 
son trasmisores modulados en amplitud 
o de alcance visual de tono continuo. Son 
accionados a baterías y lo suficientemen- 
te pequeños como para ser incluídos en el 
equipo de supervivencia. 


Los requerimientos típicos para las 
balizas de rescate son los siguientes: 


Frecuencia = 243 MHz (fija) 


Potencia de salida = 300 miliwatts (por- 
tadora) 


Rendimiento = superior al 50 por ciento 
Tensión de alimentación = 6 a 12 volts 
Modulación =MA, hasta + 100 por ciento 


El transistor 2N4427 es especialmente 
adecuado para este servicio. En la Fig. 
549 aparece un circuito general para las 
etapas excitadora y de salida. La modula- 
ción de colector, como así también la 
modulación del excitador, se usan para 
lograr una buena modulación descendente 
del amplificador final. Se emplea moduia- 
ción convencional de acoplamiento por 
trasformador, pero se incluyen una fuente 


bh 
ENTRADA DE AUDIO 


+Bv 
Ed 


| 


RFC 
PsAaL = 300 mw 
(PORTADORA) 
x CARGA (son ) 
Co) 
se TIPO * 
¿N 4427 


Figura 540, Etapas excitadora y de salida de un transmisor de baliza de 243 MH, 
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de alimentación y una red de resistores 
separadas para ajustar el nivel de modula- 
ción de esta etapa independientemente de 
la etapa de salida. 

El diseño del amplificador de RF es 
convencional; se utilizan redes adaptado- 
ras tipo pi y T, pero también se puede 
hacer uso de circuitos más sencillos (por 
ejemplo, bobinas con derivaciones resona- 
das por el dispositivo). La red adaptadora 
tipo T de la entrada excitadora se emplea 
para adaptar el amplificador a una fuente 
de 50 ohms con propósitos de prueba. Se 
necesita una señal de entrada de 10 a 20 
miliwatts para desarrollar una potencia de 
salida de portadora de 300 a 400 mili- 
watts. 


Osciladores de baja potencia 
mintaturizados 


Los osciladores transistorizados de ba- 
ja potencia se usan como trasmisores 
para telemetría o generación de señales en 
dispositivos tales como radiosondas, espo- 
letas, balizas y otros elementos sensores 
remotos. Muchas de estas unidades fun- 
cionan en el rango de FUE con potencias 
de salida entre 0,25 a 1 watt. Normalmen- 
te se utilizan fuentes de alimentación con 
baterías. . 

Los transistores 2N3866 y 2N4427 
son ideales para funcionar en osciladores 
de baja potencia. La Fig. 550 muestra un 


circuito “microstripline” simple en el cual: 


estos transistores pueden proporcionar 
potencias de salida de hasta 1 watt en el 
rango de frecuencias de 400 a 600 MHz. 
La frecuencia de oscilación está determi- 
nada principalmente por el capacitor C y 
la inductancia parásita del terminal de 
emisor. El circuito de salida “microstrip- 
line” puede adaptarse a una amplia 
variedad de cargas mediante el uso de 
derivaciones a lo largo de la línea. 


La Fig. 551 representa un circuito 
oscilador de constante concentrada muy 
sencillo que funciona en el rango de 
frecuencia de 700-1000 MHz. Las induc- 
tancias parásitas de los terminales de 
emisor y base se sintonizan directamente 
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“MICRO—STRIP” 
58 N 
LARGO 58 mm. 


Figura 550. Oscilador ''microstripline” de 1 
watt y 500 MHz que utiliza el transistor RCA 
2N3866 o 2N4427. 


con capacitores de alto Q con dieléctrico 
de aire, no requiriéndose otras inductan- 
cias externas para este rango de frecuen- 
cias. El colector está: conectado directa- 
mente a masa para lograr una mejor 
disipación del calor del transistor. El 
capacitor C, determina principalmente la 
frecuencia del oscilador, mientras que los 
capacitores de salida se usan primordial- 
mente para la adaptación de impedancias. 
El 2N3866 se emplea para trabajar con 
tensiones de alimentación de 20 a 28 
volts y al 2N4427 se lo prefiere para 





Figura 551. Oscilador de O, 5 watt y 1009 MHz 
de constante CONCANMIadA que utiliza el transis- 
tor RCA-2N3866. 


» 
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tensiones de 15 a 20 volts. Mediante este 

, Circuito simple es posible desarrollar 
potencias de salida del orden de los 500 a 
los 1000 miliwatts en una carga de 
SO ohms. 


EQUIPOS DE RADIO 
MOVILES Y MARINOS 


En los Estados Unidos, la Federal 
Communications Commission asignó tres 
bandas de frecuencias a las comunicacio- 
nes radiales móviles en ambos sentidos. 
Estas bandas son: 25 a 50 MHz, 148 a 
174 MHz y 450 a 470 MHz. La banda de 
baja frecuencia para las comunicaciones 
móviles internacionales es de 66 a 
88 MHz. 

La frecuencia modulada (FM) se usa 
en los Estados Unidos y demás países 
para las comunicaciones radiales móviles. 
La modulación se logra modulando en 
fase las frecuencias del oscilador (general- 
mente el submúltiplo 12% o 18% de la 
frecuencia de funcionamiento). En las 
bandas de FME, la desviación de frecuen- 
cia es +5kHz y la separación entre 
canales de 25 kHz. En las bandas de FME 
la desviación de modulación es actual- 
mente de +15 kHz y la separación entre 
canales de SOkHz. En Gran Bretaña se 
emplea tanto MA como MF en las 
comunicaciones móviles. 

Los niveles mínimos de potencia de 
salida de los trasmisores móviles en los 
Estados Unidos son 50 watts en la banda 
de 50 MHz, 30 watts en la banda de 
174 MHz y 15 watts en la banda de 
470 MHz. Algunos de los trasmisores 
usados en los Estados Unidos tienen 
regímenes muy superiores a los 100 
watts. Los requerimientos de potencia en 
otros países son más moderados y en 
muchos casos están regulados por ley. El 
nivel de potencia de salida más común es 
12 watts en antena. 


Requerimientos de los transistores 

Los transistores de las etapas de 
potencia de RF son el corazón de todo 
trasmisor de estado sólido, En realidad, 
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e, 


las actuales capacidades de potencia, 
desadaptación de carga y frecuencia cons- 
tituyen serias limitaciones del diseño para 
los nuevos trasmisores móviles; la exten- 
sión de los actuales límites se logra 
frecuentemente mediante soluciones de 
compromiso en el diseño del transistor. 
Por ejemplo, para alcanzar una optimiza- 
ción de la ganancia es necesario un fr 
alto; sin embargo, un transistor con alto 
fr es muy suceptible a desadaptaciones 
en la condición de carga. Por lo tanto, se 
prefiere una curva de ganancia de corrien- 
te menor y más chata, que permite una 
buena ganancia de corriente de RF a altas 
corrientes. Un indicio de la capacidad de 
frecuencia lo da la relación entre periferia 
de emisor y área de base, lo que se llama 
“relación de diseño”; una relación de 
diseño de 2 a 3 proporciona una ganancia 
adecuada y un buen funcionamiento. 


Consideraciones sobre 
la cápsula 


El diseño de la cápsula de RF desem- 
peña un papel importante en la determi- 
nación de los requerimientos de los 
transistores para equipos móviles. Por 
ejemplo, la reducción al mínimo de las 
inductancias de los terminales de emisor 
puede disminuir la degeneración y aumen- 
tar significativamente la ganancia de po- 
tencia; la eliminación de los parásitos 
básicos puede producir un efecto notable 
en el ensanchamiento de la banda. La 
capacidad térmica de la cápsula determina 
la temperatura de juntura en cualquier 
potencia de salida; una menor Rey—« de 
la cápsula puede aumentar el alto rendi- 
miento de potencia (y la capacidad de 
desadaptación) al permitir que la pastilla 
del transistor funcione a menores tempe- 
raturas efectivas. La confiabilidad puede 
aumentarse considerablemente mediante 
adecuadas superficies de contacto entre 
cápsula y pastilla y aislando hermética- 
mente a la pastilla de los cambios 
ambientales. 

Debido a las bajas impedancias del 
dispositivo, especialmente en los tipos 
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para 12 volts, es menester eliminar todas 
las pérdidas de la cápsula; los alambres de 
conexión deben ser lo más cortos posible. 


Tensiones de 
funcionamiento de CC 


Los trasmisores móviles totalmente 
de estado sólido pueden dividirse en dos 
tipos básicos: trasmisores que funcionan 
con tensiones de colector de 24 a 28 
volts, obtenidas de convertidores de CC a 
CC y trasmisores que funcionan directa- 
mente del sistema eléctrico de 12 volts de 
un vehículo. 


Ambos tipos tienen ventajas y desven- 
tajas. Las ventajas del funcionamiento 
con 24 a 28 volts incluyen las mayores 
ganancias de potencia por etapa, la buena 
supresión de transitorios y la limitación 
bastante simple de corriente y tensión. 
Las desventajas son el costo adicional de 
los convertidores de CC a CC, el consumo 
algo mayor de potencia y el tamaño más 
grande de la radio. El funcionamiento 
directo con un sistema de 12 volts 
permite ahorros de costo y tamaño, como 
así también un rendimiento más alto. 
Pero debido a que el funcionamiento con 
12 volts produce menos ganancia por 
etapa, se requieren en muchos casos 
etapas de RF adicionales. La supresión de 
transitorios y la limitación de tensión y 
corriente son también algo más difíciles. 
No obstante, los ahorros de costo y 
tamaño hacen algo más convenientes a los 
sistemas de 12 volts. Por esta razón la 
mayoría de los trasmisores móviles están 
diseñados para trabajar con esta tensión. 


En razón de los dos rangos de tensión 
discretos usados para las radios móviles, el 
transistor debe ser diseñado específica- 
mente para trabajar con tensiones de 24 a 
28 volts o bien de 12 volts. Los dispositi- 
vos para 24 a 28 volts tienen tensiones de 
ruptura de colector mucho más elevadas, 
mientras que los dispositivos para 12 volts 
deben tener características de admisión 
de corriente substancialmente mayores. 
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Redes adaptadoras 


El diseño de amplificadores transistori- 
zados de potencia y frecuencia elevadas 
presenta problemas particulares. Las bajas 
tensiones de funcionamiento y los niveles 
de potencia relativamente altos producen 
impedancias que llegan a ser muy peque- 
ñas y corrientes de circulación de RF 
muy grandes. Por ejemplo, si se requiere 
una potencia de salida de 60 watts de un 
amplificador que funciona directamente 
de una fuente de 12 volts, la impedancia 
de carga de colector al amplificador final 
debe ser de aproximadamente 1 ohm. En 
estas condiciones, la corriente de pico 
puede llegar a ser de hasta 20 amperes. Al 
mismo tiempo, la impedancia de entrada 
en serie será considerablemente inferior a 
1 ohm. Condiciones similares se producen 
frecuentemente con potencias de sólo 10 
watts. En razón de los reducidos valores 
absolutos, todos los elementos adaptado- 
res deben tener el mayor Q posible, las 
longitudes de las líneas deben ser lo más 
cortas posible y todas las inductancias 
parásitas tienen que ser eliminadas. 


Los elementos de circuito “*micro- 
strip”? pueden proporcionar un alto Q a 
bajo costo. La Fig. 552 muestra circuitos 
“microstrip” sintonizables y de sintonía 
fija. 


Inestabilidades en los 
amplificadores transistorizados 
para FME/FUE 


En los amplificadores de potencia 
transistorizados para FME/FUE, las ines- 
tabilidades más comunes que se producen 
a frecuencias muy por debajo de las fre- 
cuencias de funcionamiento debido a que 
la ganancia de) transistor aumenta a razón 
de 6 dB por octava aproximadamente a 
medida que disminuye la frecuencia. Por 
ejemplo, un dispositivo con una ganancia 
de potencia de 5dB a 174 MHz puede 
tener una ganancia de hasta 30dB a 
10 MHz. Con una ganancia tan alta, 
cualquier clase de “circuito resonante 
parásito de baja frecuencia puede hacer 
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TRANSISTOR DE CAPSULA 
“STRIPLINE” 





TRANSISTOR DE CAPSULA 
"STRIPLINE” 


Figura 352. Circuitos “microstrip' (a) sintoni- 
zable y (b) de frecuencia fiia. 


oscilar violentamente al circuito e incluso 
provocar la destrucción del transistor. 

Estas oscilaciones de baja frecuencia 
pueden evitarse mediante las siguientes 
precauciones sencillas (Fig. 553): 

(1) Como ia juntura base-emisor es 
muy Capacitiva a bajas frecuencias, se 
puede formar fácilmente un circuito 
resonante con esta capacitancia y el 





Figura 553. Circuito que indica 
donde se pueden evitar (as oscilaciones de baja 
frecuencia mediante precauciones sencillas. 


las partes 
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inductor IRF. Este circuito resonante de 
baja frecuencia se puede evitar reempla- 
zando al IRF por un inductor tipo ferrita 
de bajo Q O incluso un resistor de 
alambre. 

En los circuitos de FUE, un inductor 
de 0,22 microhenry en serie con un 
resistor de 0,24 a 1,5 ohms, proporciona 
un retorno de CC estable y cierta polari- 
zación de base para aumentar el rendi- 
miento. 

(2) La derivación de emisor debe ser 
efectiva no sólo a las frecuencias de 
funcionamiento, sino también a bajas 
frecuencias; por ello, es necesario usar dos 
capacitores de paso, Uno de estos capaci- 
tores debe ser efectivo a la frecuencia de 
funcionamiento y el otro a bajas frecuen- 
cias. 

(3) El conexionado para la potencia de 
CC debe tener una derivación adecuada, 
tanto a las frecuencias de funcionamiento 
como a las bajas frecuencias, para derivar 
las inductancias parásitas presentes en las 
conexiones. | 

(4) Las redes adaptadaras de salida 
tienen que utilizar una bobina como parte 
integral de la adaptación para alimentar 
CC al colector. Por lo general, la induc- 
tancia de estas bobinas es mucho menor 
que la de los inductores de RE autorreso- 
nantes; en esta forma las reactancias son 
inferiores a bajas frecuencias. 

En los circuitos de FUE de potencias 
superiores, empero, es conveniente en 
muchos casos sintonizar en serie la capaci- 
taricia de colector; esta disposición puede 
redundar en una mejor supresión de 
armónicas y en un rendimiento mayor del 
transistor. 


Confiabilidad 


Las aplicaciones de los equipos de 
radio móviles plantean severas exigencias 
al funcionamiento de los transistores. A 
las potencias máximas nominales de en. 
trada y salida, el dispositivo debe super? 
repetidamente las desadaptaciones de car- 
ga entre cortocircuito y circuito abierto; 
esta condición se produce con frecuencia 
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simultáneamente al aumentar la Voce. La 
aptitud de un dispositivo para superar 
estas condiciones y evitar cualquier degra- 
dación permanente sólo se puede lograr 
sin adoptar soluciones de compromiso en 
el diseño del transistor y utilizando los 
mejores criterios técnicos existentes. La 
limitación de emisor, que obliga a las 
corrientes de los transistores a distribuirse 
por partes iguales en todas las regiones de 
emisor activas, es un factor crítico, junto 
con la frecuencia correcta y las soluciones 
de compromiso sobre potencia, para dar 
“solidez al dispositivo. Debido a las poten- 
cias que entran en juego, la resistencia 
térmica tiene que ser reducida al mínimo 
para evitar las excesivas temperaturas de 
juntura. La confiabilidad a largo plazo se 
puede aumentar protegiendo a las juntu- 
ras críticas de los cortocircuitos causados 
por migración y utilizando cápsulas her- 
méticamente selladas para proteger a la 
pastilla sellada. 

El fabricante de trasmisores móviles 
también - contribuye a la confiabilidad 
mediante disipadores de diseño adecuado 
y la inclusión de regulación de tensión y 
protección de ROÉT. 


2N5914 2N5915 


0,150 W 


TA7686 


(b) 
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Amplificador 
de potencia de 470 MHz 

La Fig. 554 muestra una cadena de 
amplificadores de 470 MHz que incluye 
muchas de Jas técnicas analizadas previa- 
mente. Cuando trabaja con tensiones de 
alimentación de 12,5 volts, la cadena 
suministra 30 watts a 470 MHz, con una 
potencia de entrada de 150 miliwatts. El 
rendimiento total de la cadena es superior 
al 47 por ciento. Las etapas excitadoras 
proporcionan potencias de salida de 0,8, 
3 y 11 watts. 


Banda de 66 a 88 MHz 


Los trasmisores que funcionan direc- 
tamente de las baterías del vehículo en la 
banda de 66 a 88 MHz pueden utilizar MA 
oMF. 

En un trasmisor de MA, la potencia 
de envolvente de pico Pp de un transistor 
modulado en colector es 

Pp = Po (1 + m) (398) 
donde P. es la potencia de la portadora y 
m el índice dé modulación. Sim= 1, la 
potencia de envolvente de pico es cuatro 





TAB234 


30 W 


Fiaura 554, Cadena amplificadora de 30 watts y 470 MHz, 
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veces superior a la potencia de portadora 
no modulada. La tensión de RF de pico 
en el colector, con un 100 por ciento de 
modulación, es por lo menos cuatro veces 
la tensión de alimentación en el transistor 
para MA. Por consiguiente; un transistor 
adecuado para funcionar en MA debe 
tener una elevada capacidad de admisión 
de corriente para obtener una buena 
modulación ascendente y elevados regí- 
menes de tensión para impedir la segunda 
ruptura. 

El transistor 2N5992 proporciona 7 
watts de potencia de portadora con una 
potencia de portadora mínima de 10 dB a 
38 MHz. Es posible lograr fácilmente una 
modulación de más del 90 por ciento con 
el excitador ligeramente modulado. La 
limitación de emisor que se empleó en 
este dispositivo no sólo mejora la capaci- 
dad de modulación, sino que también 
permite al dispositivo soportar una eleva- 
da ROET causada por la desadaptación de 


antena. 
MODULADOR 
1 kHz 


















FUENTE DE 
ALIMENTA- 
CIÓN DE 
12,5 Y 









OSCILADOR DE 
66-68 MHz 






mdlce de modulaci 







AMPLIFI1- 
CADOR DE 
PRUEBA DE 
66 - 88 MHz 


ACOPLADOR 
DIRECCIONAL 
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En aplicaciones de MF, el 2N5993 
puede suministrar 18 watts de potencia 
de onda continua con una ganancia de 
potencia superior a 10 dB en la banda de 
66 a 88 MHz. Para asegurar la solidez, los 
transistores 2N5992 y 2N5993 son proba- 
dos al 100 por ciento a ROET infinita, a 
través de todas las fases y a potencia de 
salida nominal. En el tipo para MA, la 
prueba se realiza a modulación completa. 
En la Fig. 555 aparece un circuito típico 
para probar la potencia de salida, la 
ganancia de potencia, el índice de modu- 
lación y la capacidad de desadaptación de 
antena. 


Banda de 175.MHz 


El circuito de la Fig. 556 suministra 25 
watts para la trasmisión móvil de MF. 
Funciona con una tensión de alimenta- 
ción de 12,5 volts y requiere una potencia 
de excitación de 0,1 watt a 175 MHz. Los 
trasformadores se emplean como acopla- 
miento interetapas, con redes adaptadoras 






MEDIDOR 
DE 
POTENCIA 


gd. 









CONMUTADOR 
COAXIL 


| LINEA DE 
Ya 


'4 
| DE LONGITUD 
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CARGA 
REACTIVA 
VARIABLE 


Figura 555, Dispositivo de prueba para ANProbar la potencia de salida, la ganancia de potencia, el 


la capacidad de desadaptación de carga, 
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2N5913 C4| 25995 25997 
o ONO 
Na NS NS, 
Ca 
La 
Cg 


C¡,C,=1,5a20pF, Arco N* 402 o 
equlv. 

Cy, = 10 pF, mica 

C¿1C41C9=14a150pF, Arco N” 424 o 
equlv. 

Cs, = 56 pF, mica 

C¿,C,=7a100 pF, Arco N”* 423 o equiv. 

Cior C 13, Cy4 = 1000 pF, pasante 

Ci1»Ci3,C¡5 = 0.01 pF, cerámica 

R, = 33 ohms, Y W 

Ra, R3, R¿= 10 ohms, Y4W. 


L, = 3 esp. de alambre esmaltado N? 22, diám, int 


6,3 mm. devanado sin espaclar. 


Lz, La, L¿ = alambre N” 22 devanado sobre 


cuenta de Ferroxcube  N“ 56-590-65-4A o 
equlv. 

= 3 alambres N* 22 retorcidos, aprox. 14 
espiras por cada 2,5 cm, formando un anillo; 
diám. interno 9,5 mm; conexión cruzada (es 
decir, el extremo final de un alambre está 
conectado al extremo inicial del otro). 

Ty = igual que T,, salvo que tlenen sólo 2 


2 ' 
alambres retorcidos. 


Figura 556. Amplificador de 25 watts para la transmisión móvil de FM. 


que permiten sintonizar al circuito para 
obtener un comportamiento óptimo. 

Algunas de las consideraciones sobre 
diseño analizadas anteriormente para los 
trasmisores de MA también se pueden 
aplicar al diseño de circuitos de MF. En 
un trasmisor de MF, los requerimientos 
del transistor son menos severos porque la 
tensión de ruptura de colector sólo 
necesita ser aproximadamente el doble de 
la tensión de alimentación y el transistor 
puede ser excitado muy fuertemente 
hasta la saturación. En ausencia de modu- 
lación de colector, las oscilaciones parási- 
tas de un amplificador de MF también se 
reducen al mínimo. 


Banda marina de 156 MHz 


El número cada vez mayor de aficiona- 
dos a la navegación ha originado una gran 


demanda de equipos de comunicaciones 
confiables y de bajo costo para la banda 
marina de 156 MHz. La cadena de ampli- 
ficadores de la Fig. 557 incorpora las 
técnicas analizadas para calcular las redes 
adaptadoras y evitar las oscilaciones de 
baja frecuencia. El amplificador trabaja 
con una tensión de colector de 12,5 volts 
y suministra 32 watts a 156 MHz con una 
potencia de entrada de 200 miliwatts. El 
diseño es muy conservador; la etapa de 
salida puede soportar cualquier desadap- 
tación de carga a su potencia de salida 
nominal. 


EQUIPOS DE RADIO 
PARA AVIONES COMERCIALES 


Los equipos de radio para aviones 
examinados en esta sección son del tipo 
usado para las comunicaciones entre el 


dsc cte..— 
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O .- 
PenrT = 200 mW 
lg = 50 Q 


1 


L, = 2 esplras de B.T. N* 20, diám. 6,2 mm, largo 
3,1 mm. 
L, = 5 esp. de B.T. N? 20, diám. 6,3 mm, largo 9,5 
A mm, derivación para ei colector a las 4% espliras. 
La = 5 esp. de alambre esmaltado N* 20, dlám, 
4,7 mm, largo 6,3 mm 
La, Ls = 1 esp. de B.T. N* 20, diámetro 3,1 mm, 


. largo 3,1 mm. 
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412,5 
0 
0,01 ¡¿F 
0,01 
pE 109 
LA [0,001; =7 0,001 
0,001 102 + A pF 
; Le 
TIPO 
2N5996 
o 
Na, TIPO 
2N592996 
Ls 7) ea 
diri 
, 
o) 


2saL = 501 


Ls L, = 2 esp. de B.T. N” 20, diámetro 4,7 mm, 
largo 6,3 mim. 4 

La» Ly = 2 esp. de BT. N” 18, diámetro 6,3 mm, 
largo 4,7 mm. 

Lio = 10 esp. de alambre esmaltado N?* 20, dlám. 
6,3 mm, devanado sin espacla». 


Figura 557. Amplificador de banda marina de 32 watts y 156 MHz. 


piloto y la torre de control del aeropuer- 
to. El trasmisor funciona en MA en 
canales específicos entre 118 y 136 MHz. 
Las radios de este tipo son reguladas por 
la FCC (Federal Communications Com- 
mission) y la FAA (Federal Aeronautics 
Administration). La FCC asigna frecuen- 
cias a los aeropuertos e impone ciertas 
exigencias a los trasmisores, particular- 
mente en lo referente a radiación espuria 
e interferencia, La FAA establece requeri- 
mientos mínimos al funcionamiento de 
los equipos, basados en las alturas máxi- 
mas autorizadas para el avión, si se 
transportan pasajeros, y en la autoriza- 
ción para volar por instrumentos. La FAA 
otorga un certificado TSO al equipo de 
radio que satisface sus normas de aptitud 
para el vuelo. 

La FCC verifica los diseños de los 
trasmisores de radio aéreos en lo referen- 


te a interferencia y a otras características 
eléctricas (al igual que con todos los 
trasmisores). Los requerimientos adicio- 
nales para los equipos de radio que serán 
usados por líneas aéreas de servicios 
regulares son especificados por una enti- 
dad mantenida por las mismas líneas 
aéreas. El nombre de esta entidad es 
ARINC (Aeronautical Radio, Inc., 2551 
Riva Road, Annapolis, Maryland 21401). 

Todas estas especificaciones se combi- 
nan para generar requerimientos para 
radiotrasmisores correspondientes a dife- 
rentes tipos de aviones, como se indica en 
la Tabla XL. 


Características convenientes 


Debido a la necesidad del uso. de 
canales múltiples, es conveniente que los 
equipos de radio de aviones tengan 360 
canales, Estos canales están separados 
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Tabla XL. — Cuatro trasmisores de radio populares para aviones 
| (diseños según tipo de avión*) 


Propietario N? de Clase Tensión 
motores FAA y disponible 
ARINC 
Aviones 1 | 13V 
privados . 
Propietario! 1 | 13 V 
piloto 

Privado/Ne- 2 ll 28 V 
gocios Flete- 2-4 HI 28 V 
ro y cargas 

Línea aérea 2-4 Hi y 28 V 
de servicios Jets ARINC 


Potencia Rango de Característica 
del tras potencia del trasmisor 
misor típico 
(mín.) 
1W >1,5W Tipo N? 1, Bajo cos- 
to, pocos canales, 
puede ser portátil 
aw > 6,0 W Tipo N* 2, Montado 
en panel, 90 a 360 
canales 
4W 6a >20W Tipo N? 2 
16W > 29 W Tipo N? 3, Funcio- 
- namiento remoto, 
360 canales 
25 W 30 W Tipo N? 4, Máxima 
confiabilidad 


* Esta tabla no es completa ni exacta, ya que no indica los requerimientos reales sino las caracter fsti- 
cas típicas, Para obtener los requerimientos complejos se debe consultar a la FAA. : 


cada 50 kHz desde 118 a 136 MBz y son 
asignados a determinados aeropuertos. 
Cada canal está controlado a cristal, 
utilizándose técnicas de sintetización para 
reducir el número de cristales necesarios. 

Es necesario un funcionamiento senci- 
_llo y seguro pues el piloto tiene poco 
tiempo e interés para hacer ajustes en el 
equipo de radio. Las frecuencias se fijan 
mediante llaves que proporcionan lectura 
digital, agregándose también controles de 
silenciamiento, volumen y encendido- 
apagado. 

El tamaño es un factor importante 
porque el tablero de instrumentos está 
atestado de» indicadores. En un avión 
grande, el trasmisor es operado por 
control remoto por medio de un conjunto 
de llaves ubicadas en el tablero. El peso y 
el consumo de potencia son consideracio- 
nes secundarias. 

Un aspecto de primordial importancia 
en todos los equipos para aviones es la 
confiabilidad. En los aviones particulares 
son comunes los equipos de radio de 
repuesto, mientras que en los aviones 
equipados para volar con instrumentos su 
uso es universal, La confiabilidad inheren- 





te de los equipos transistorizados es una 
importante ventaja de esta clase de 
trasmisores. 


Problemas de diseño 
La modulación de amplitud es un 
aspecio importante del diseño de todos 
los amplificadores de potencia transistori- 


zados (como ya se explicó en la sección . 


general sobre MA). Los requerimientos de 
amplitud modulada son fijados por el 
TSO en un 85 por ciento mínimo, que 
corresponde a una PPE 3 veces superior a 
la potencia de portadora. Es necesario un 
diseño cuidadoso para satisfacer esta 
exigencia puesto que muchos factores 
tienden a limitar la PPE, incluyendo la 
disminución de la ganancia del transistor 
a altas corrientes, la Ver(sat) de RE del 
transistor y las pérdidas del modulador. 
Los propietarios y pilotos de aviones 
exigen un funcionamiento confiable y 
sencillo para sus equipos de radio. Lamen- 
tablemente, estas personas no están adies- 
tradas técnicamente en muchos casos y 
no aprecian la importancia de un mante- 
nimiento correcto de la antena y la línea 
de trasmisión. Estos elementos vulnera- 
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bles afectan directamente el comporta- 
miento de la radio en razón de que sólo se 
puede lograr un funcionamiento óptimo 
cuando la ROET de la línea de trasmi- 
sión es igual a la unidad. Cuando hay 
desadaptación (es decir, cuando la ROET 
es mayor que 1), la potencia de salida 
puede ser baja, pudiendo producirse una 
salida espuria o distorsionada. Aun más 
importante es el hecho de que las fallas en 
la antena y la línea de trasmisión 
originan esfuerzos en la etapa de salida 
del trasmisor, con elevados productos 
tensión-corriente y/o alta disipación de 
potencia. Estas características pueden 
causar esfuerzos excesivós en un transis- 
tor débil, destruyéndolo. La probabilidad 
y los efectos drásticos de una desadapta- 
ción de carga hacen que el transistor de 
salida del trasmisor tenga una gran 
influencia en la confiabilidad del equipo, 
lo cual exige la selección de un transistor 
lo suficientemente robusto para soportar 
los posibles esfuerzos. 

Los equipos de radio de los aviones 
deben cubrir un rango de frecuencias de 
118 a 136 MHz. Los equipos más costo- 
sos abarcan los 360 canales. Este ancho 
de banda de 18 MHz constituye un gran 
desafío al diseño, desafío al que se puede 
hacer frente utilizando un trasmisor de 
banda angosta y sintonía escalonada o 
bien un trasmisor de banda de radiodifu- 
sión (broadcasting). 

Mediante el empleo de transistores es 
posible el diseño de un transceptor de 
banda ancha. En un transistor de poten- 
cia, la entrada puede considerarse com- 
puesta de la inductancia del terminal de 
base Ly en serie con rpp”. Si Lp se reduce 
al mínimo, el Q se reduce y es posible el 
funcionamiento en banda ancha. El Q del 
circuito de salida es un problema menor 
que el del circuito de entrada. El Q está 
formádo por Cop en paralelo con la 
impedancia de carga presentada al colec- 
tor por el circuito sintonizado. Los 
circuitos adaptadores de banda ancha 
ubicados entre las etapas amplificadoras 
utilizan comúnmente trasformadores de 
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núcleo de ferrita del tipo línea de 
transmisión (balun). 

El uso de amplificadores de banda 
ancha permite que la porción más grande 
del trasmisor sea ubicada a distancia, sin 
necesidad de costosos y complejos servo- 
mecanismos de sintonización. Esta carac- 
terística constituye una positiva ventaja 
en los grandes aviones. 

Un problema que surge en los amplifi- 
cadores de banda ancha es la reducción de 
la salida de armónicas. Las armónicas se 
originan en el modo de funcionamiento 
clase C debido a las características alinea- 
les de los transistores. Estas caracteristi- 
cas alineales, particularmente la sensibili- 
dad a la tensión de Che, producen la 
generación de frecuencias subarmónicas, 
como así también de frecuencias armóni- 
cas. La ganancia de una banda ancha 
también aumenta la posibilidad de oscila- 
ciones si existe alguna realimentación. 
Esta condición se intensifica aun más por 
el uso de transistores de alta ganancia O 
por una ganancia total excesiva. 

La cantidad de salida armónica € 
interferencia trasmitida permitida está 
perfectamente especificada por la FCC. 
Por lo tanto, es necesario agregar después 
del trasmisor un filtro pasabanda de 
banda ancha. 


Potencia y modulación 


Debido a que la única potencia útil de 
un trasmisor de MA es la potencia de las 
bandas laterales, es razonable usar esta 
potencia como referencia para evaluar al 
trasmisor. Cuando se emplea una señal 
moduladora sinusoidal de un solo tono, la 
potencia total de banda lateral Psg de 
una onda modulada está dada por 


2 
m 
cda LS 
sg = Perom (1) e (399) 


donde Perom es la potencia promedio y 
m el índice de modulación, Esta relación 
es conveniente porque Ppnom es fácil de 
medir y 
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Prrom 


Psp = (400) 


para un 100 por ciento de modulación. 

El comportamiento de un trasmisor 
de MA también puede expresarse en 
términos de la potencia de pico de envol- 
vente (PPE). La potencia de pico de en- 
volvente es igual a 2,66 Perom en una 
onda modulada el 100 por ciento, El va- 
lor de PPE indica las capacidades de ad- 
misión de potencias de pico de los tran- 
sistores utilizados. 

Es lamentable que algúnas veces se 
utilice la potencia de portadora como 
referencia para evaluar el comportamien- 
to de los transmisores de AM, especial- 
mente los trasmisores. A diferencia 
de la potencia de banda lateral Psp, la 
potencia de portadora Pc no siempre 
tiene una relación definida con Pp.rom y 
PPE. Cuando se usa la portadora como 
referencia, se debe considerar el ““despla- 
zamiento central” y la “modulación as- 
cendente”. El uso de estos términos, 
junto con Pc, para definir la modulación 
del trasmisor sólo complica la definición 
del porcentaje de modulación de ampli- 


tud. Por ejemplo, la Fig. 558 muestra una 


pa á de hal 


Figura 558. Onda modulada en amplitud; 
Vport €s la amplitud de la portadora antes de la 
modulación. 


onda modulada en amplitud. La modula- 
ción de amplitud MA en por ciento se 
define así: 


Vanas => Vimin 
MA E (a A Vit 


: X 100 (401) 

El uso de esta ecuación indica que 
cuando Vmín = 0, la onda está modulada 
en un 100 por ciento sin referencia a la 
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portadora. Las siguientes expresiones es- 
tán basadas en la amplitud de portadora 
Vport O en la potencia de portadora Pc 


MA (mes 


Voort 





E ) Xx 100 
(402) 


2 


m 
Prrom = Rol dE (403) 


Estas expresiones suponen tácitamente 
que el nivel de la portadora no debe variar 
del estado de no modulación, caso que ' 
puede no darse. Si la modulación se ajusta 
en un 100 por ciento mediante la Ec. 
(401) y se mide Pprom, se pueden 
calcular fácilmente los valores de Psp, 
PPE e incluso Pc. 


Consideraciones sobre diseño 


La necesidad del funcionamiento en 
banda ancha en los trasmisores de 
aviones excluye el uso de circuitos muy 
selectivos para reducir la potencia de 
armónicas a la salida; en lugar de ello se 
emplean filtros pasabajos. Cualquier con- 
figuración de dispositivos activos que 
reduzca el contenido de armónicas a la 
salida contribuye a reducir las exigencias 
impuestas a estos filtros. Una de esas 
configuraciones es un amplificador en 
contrafase, el cual tiene inherentemente 
un número reducido de armónicas pares a 
la salida. La impedancia de entrada 
superior de una etapa en contrafase, 
comparada con una combinación en para- 
lelo simple de dos transistores, resulta 
también ventajosa para obtener anchos de 
banda mayores en razón de que durante 
un semiciclo sólo se inyecta la mitad de - 
corriente en la entrada de los transistores 
en contrafase, en comparación con los 
dispositivos en paralelo. lA 

Los circuitos de acoplamiento del 
amplificador de la Fig. 559 son básica- 
mente circuitos interetapa de sintonía 
doble, como se ve en la Fig. 560. R, y C, 
representan la resistencia y capacitancia 
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TIPO RC 
o 2N3865 : 0 6 
| (Y Y (Y ' 
PenT = 5 mw Lt] d ¡ 
Zg=50N cd Al 2 
Rgc. Ra 57 
2 Ry 
Cg 


== 


O ¿ 
Vcc 
+12,5 vac 


C, = 300 pF, mica plateada, Arco o equlv. 

C,¿ = 0,005 puF, cerámico 

Cs. Gar Cs, Cy Cy1, E17 = 1000 pF, pasante 

Cs» Cáms tel s = 0,5 U1F, cerámico 

C, =50 Pp”, mica plateada, Arco o equlv, 

Cio» C 13, € 15 = 82 pF, mica plateada, Arco 
o equlv. 

Ci4r C 161 E 19 7 150 pF, mica plateada, Arco 
o equiv. 

Cao =8a 60 pF, Arco N? 404 o equlv. 

R, = 470 ohms, 0,5 W : 

R, = 1500 ohms, 0,5 W 

Ry, = 47 ohms, 0,5 W 

R, = 15 ohms, 0,5 W 

R, = 33 ohms, 0,5 W 

L., = 7 esp.de alambre N? 22, dlám.S.1 mm, 
largo 14.4 mm, derlvación a 1.5 espira, 


y = 6 esp.de alambre N* 22 
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RCA 





o 
MOD. Vec 
+12,5 VCC 


2 = 5,5 esp. de alambre N? 


22, diám. 5,1 mm, devana- 
do apretado, derlvación a 


2 espiras. Materla! para 


núcleos Camblon 


dlám.5,1 mm, entrelazadas Í ¡RN.9 o equiv. 


con L, ' 


L, = 4 esp. de alambre N* 22 


diám. 5,1 mm, entrelazadas 
con L;,. 


s = 5 esp. de alambre N? 22, dlám. 5,1 mm, 


derlvación central, entrelazadas con L.¿. 


s = 5 esp. de alambre N? 22, diám. 5,1 mm, 


entrelazadas con 


Le 
ChRF = 1 espira de alambre N% 28 sobre cuenta 


de ferrita Ferroxcube N? 56-590-65/4B o equiv. 


Figura 559. Amplificador transistorizado a 136 MHz y 40 watts de potencia de envolvente 
e pico. 


de salida de colector del transistor de 
excitación. L; y Ri representan la induc- 
tancia de entrada en serie y la resistencia 
de entrada en serie de un transistor. (Para 
mayor simplicidad, se han omitido las 
resistencias de las bobinas.) Los valores de 
los Q de los dos circuitos de la Fig. 560 se 
expresan de la siguiente manera: 


(404) 





TRANSISTOR No, | 


_w (la +1) 


Qe R (405) 


1 


Para anchos de banda grandes, es conyve- 
niente que Q, sea mucho mayor que Q». 
L,, C2 y Li resuenan en serie a cierta 
frecuencia fy dentro del ancho de banda; 
L, y C, pueden determinarse entonces en 
la siguiente forma: 


(406) 





TRANSISTOR No 2 


Figura 560. Interetapa de sintonía doble, 
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En la práctica, la frecuencia resonante f, 
puede no ser exactamente la frecuencia 
central de la banda pasante, sino que 
puede tender hacia el extremo superior de 
la banda para compensar la disminución 
de la respuesta de frecuencia del propio 
transistor. Normalmente, no es ningún 
problema obtener valores relativamente 
altos de Q, porque los transistores tienen 
una elevada resistencia de salida de 
colector R,. Sin embargo, es más difícil 
obtener un valor bajo de Q, en un 
circuito interetapa de sintonía doble 
transistorizado porque los transistores de 
alta potencia tienen una reducida resisten- 
cia de entrada en serie Ri. La contribu- 
ción de la reactancia inductiva de entrada 
en serie L¡ puede ser suficiente para elevar 
el valor de Q, hasta niveles indeseables y 
limitar así el ancho de banda obtenible. 

Este problema se puede resolver utili- 
zando una sección L y sus propiedades 
trasformadoras. La impedancia inductiva 
de entrada de un transistor puede repre- 
sentarse por las líneas llenas de la Fig. 
S61. 





Figura 561. Entrada de un transistor como 
sección L. 


El valor derinido de Q asocísdo a esta 
impedancia de entrada puede representar- 
se como Qi. Si se agrega un capacrior Ci a 
la entrada del transistor de la Fig. 561, 
representado por la línea de trazos, la re- 
sistencia R¡ puede ser trasfarmada por la 
sección L a un nuevo valor Rry en la si- 
guiente forma: 


Rr=R¡(Qé+ 1 (407) 
El valor del capacitor Ci se calcula así: 


o dd ' Ry Vd: a Esti A 
*UBN E LAR 


(408) 
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Cuando se'usa una sección L en combina- 
ción con un circuito interetapa de doble 
sintonía, el valor Q”, del segundo circuito 
está dado por: 


409) 


Este valor es, lógicamente, inferior al 
indicado en la Ec. (405). En consecuen- 
cia, se puede usar una sección L para 
adaptar las resistencias de valores no muy 
diferentes y, al mismo tiempo, mantener 
valores bajos de OQ. El valor de L; del 
circuito está dado por: 


Ri IRA 
AY A | +10 
w» NR, nd) 


Existen límites respecto a los resulta- 
dos que se pueden obtener con este tipo de 
trasformación. Mediante alguna combina- 
ción de Li y Ri, el valor requerido de Ci 


«puede ser demasiado grande para ser 


práctico. Además, Ry es un parámetro 
que depende de la frecuencia. Para valores 
muy bajos de Qi, el capacitor C;¡ pierde su 
efectividad porque Ry se hace casi igual a 


i. 

En todo el amplificador de la Fig. 559 
se han usado circuitos de acoplamiento 
interetapas de doble sintonía. Cuando es 
necesario usar un trasformador de doble 
bobinado, como en el caso de T, y T,, se 
emplean bobinados bifilares para obtener 
un acoplamiento más fuerte. En otros 
casos sirven perfectamente bien los auto-. 
trasíormadores, que poseen un elevado 
coeficiente de acoplamiento. La Ec. (406) 
se usa como punto de partida para 
determinar las inductancias de los prima- 
rios de los trasformadores interetapa de 
doble sintonía; la capacitancia colector- 
base Ccp del transistor se substituye por 
C¡. La relación de espiras se determina 
mediante Jos niveles de impedancia que 
deben tr formarse, La resistencia de 
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carga Ry para cada etapa se determina de 
la siguiente manera: 





(411) 


donde Vcc es la tensión de alimentación 
de colector y Po la potencia de salida. La 
tensión de saturación entre colector y 
emisor se ha omitido para mayor simpli- 
cidad. 

Un sólo transistor 40292 es capaz de 
entregar 6 watts de potencia de salida con 
una potencia de entrada “de 2 watts y una 
tensión de alimentación de 12,5 volts de 
CC a 135 MHz. Para estas condiciones, la 
resistencia de carga Ry está dada por: 


(12,5)? 


o 





= 13 ohms (1) 


Este valor de 13 ohms de una mitad del 
primario de T, es trasformado en 
50 ohms en el secundario. Este nivel de 
impedancia permite el uso de un trasfor- 
mador 1:1, que es conveniente para el 
bobinado bifilar. En los transistores 
40292, Ri es aproximadamente 6 ohms y 
XLi es de alrededor de 3 ohms. En las 
entradas de los transistores 40292 del 
amplificador en contrafase se usa una 
sección L. Para mantener un valor bajo de 
Qi, los terminales de los capacitores 
colocados entre base y emisor (Ca y 
Ció6) son cortos y los capacitores se 
colocan lo más cerca posible de la base y 
del emisor. Los valores de Cj4 y C;6 de 
la Fig. 559 se determinan empíricamente. 
Las capacitancias efectivas pueden diferir 
apreciablemente del valor nominal de 150 
picofarads indicado. 

Se requiere una potencia de excitación 
de alrededor de 3 a 3,5 watts para el 
amplificador en contrafase. Esta potencia 
es suministrada por el transistor excitador 
40291 que funciona con una carga de 
24 ohms 
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[es = GE = (2,5)/65 | (2) 


Debido a que la resistencia de entrada al 
excitador es suficientemente alta 
(12 ohms), no se usa sección L. La 
resistencia de carga para el transistor 
excitador 40290 se elige para propor- 
cionar la potencia de entrada requerida de 
alrededor de 0,6 watt al excitador. La 
potencia de entrada de 100 miliwatts 
necesaria para la etapa preexcitadora es 
suministrada por la etapa de entrada clase 
A con transistor 2N3866. Aquí también 
se emplea un circuito interetapa de doble 
sintonía para realizar el acoplamiento. El 
amplificador clase A es polarizado con 
una corriente de reposo de 40 miliampe- 
res para obtener máxima ganancia y tiene 
una línea de carga de aproximadamente 
300 ohms, la que se calcula de la siguiente 
manera: 


Vcc 
lc 





Riínea de carga — 
(412) 


Se emplea un autotrasformador para 
trasformar la carga de 300 ohms a aproxi- 
madamente 12 ohms en la etapa preexci- 
tadora. La entrada de la etapa 2N 3866 se 
adapta a la fuente de 50 ohms. Esta etapa 
tiene una ganancia de alrededor de 13 dB, 
que aumenta la potencia desde la poten- 
cia de entrada de 5 miliwatts. El proble- 
ma de la generación de armónicas se 
resuelve mediante el uso de núcleos en los 
trasformadores interetapa. Se obtiene un 
funcionamiento estable si las etapas están 
separadas 32 mm. 

El amplificador final y el excitador son 
modulados simétricamente respecto del 
nivel de la portadora, El preexcitador es 
modulado más en un sentido positivo 
como resultado de la disposición resistor- 
diodo (Ra, Rs, D, Y Da). 

Es necesario tomar varias precauciones 
para evitar condiciones que puedan pro: 
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vocar la destrucción de los transistores. 
Por ejemplo, no se permitirá la sobremo- 
dulación porque las excursiones negativas 
excesivas de la tensión de colector pueden 
polarizar en sentido directo a la juntura 
colector-base hasta un nivel destructivo. 
Asimismo, cuando se deja de manipular 
un trasmisor, en el trasformador de 
modulación se interrumpe súbitamente la 
circulación de una corriente de estado 
constante del orden de los 2 amperes. Las 
tensiones transitorias resultantes pueden 
exceder fácilmente los regímenes de rup- 
tura del transistor. El uso de un diodo 
zéner con un régimen dos veces superior a 
la tensión de alimentación del circuito de 
colector proporciona protección contra 
este tipo de transitorios. 


Comportamiento y ajuste 


Las curvas de la Fig. 562 muestran 
valores típicos de la potencia promedio 
modulada Pprom, a una modulación de 
amplitud del 95 por ciento, y la potencia 
de portadora Pc medida mediante un 
medidor de potencia tipo bolómetro. La 
potencia de pico de envolvente PPE se 
calcula de la siguiente manera: 


(1 + m?) 
2 


m 
a 


PPE = Pprom + (413) 


La variación de la potencia de salida a 
través de la banda de aviación es aproxi- 
madamente de 0,5 dB en ambas curvas de 
la Fig. 562. Para este comportamiento, la 


POTENCIA PROMEDIO Pprom 
MODULADA EN AMPLITUD 


POTENCIA DE SALIDA — W 





115 120 125 130 135 140 
FRECUENCIA — MHz 


Figura 562, Potencia de salida típica en fun- 
colón de la frecuencia, 


AAA 
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bobina L, fue extendida o comprimida 
para obtener la máxima potencia de salida 
a 136 MHz y el ancho de banda óptimo, 
mientras que el trímer Cy fue ajustado 
para lograr la mejor combinación de 
achatamiento de salida y rendimiento. El 
rendimiento es algo mejor en las altas 
frecuencias que en las bajas; la supresión 
de armónicas es mejor en las bajas 
frecuencias, pudiendo ser de hasta 20 dB. 
Se requiere un analizador espectral para 
detectar las subarmónicas cuando se regu- 
lan los núcleos de L, y T;. ' 


Amplificador de 15 watts 


En la Fig. 563 aparece el diagrama de 
un amplificador de banda ancha de 
terminación simple para 15 watts. El 
transistor de salida, un 2N 5994, es perfec- 
tamente probado para verificar su capaci- 
dad de desadaptación de carga a 
113 MHz, con una ROET infinita a través 
de todas las fases y a modulación plena. 
En la banda de 118 a 136 MHz es posible 
lograr una modulación mínima del 85 por 
ciento. El comportamiento típico en RF 
de este amplificador se muestra en la Fig. 
564, 


SISTEMAS DE TELEVISION 
CON ANTENA COMUNITARIA 


Los sistemas de televisión con antena 
comunitaria (CATV) han experimentado 
un rápido crecimiento en la última déca- 
da. Estos sistemas sirven a zonas en las 
cuales las antenas convencionales no 
permiten una recepción adecuada. El 
equipo básico se compone de una “cabe- 
cera” que capta las señales y un sistema 
de distribución que lleva las señales al 
televisor del abonado. La antena central 
se levanta en el emplazamiento más 
ventajoso para obtener la mejor recep- 
ción; en zonas alejadas, la recepción de 
programas se efectúa generalmente por 
medio de repetidoras de microondas. 

El sistema de distribución tiene dos 
partes principales: la línea principal de 
trasmisión o línea “troncal”. y la línea 
de distribución o línea “alimentadora”. 


498 Circuitos de Potencia RCA 


FUENTE MODULADA 












*12,5 v Cc 
BOBINADO A, 
BOBINADO B, 
BOBINADO C, 
13 


o 


AL 
COLECTOR 


TIPO 
2N5994 


C, = 91 pF, mica 


L., = 6 esp. de alambre N* 18, diám. 5,7 mm, largo 
10 mm; derivación para el colector a 4/4 esplras 

Ly, La, La = CORF, 1 esplra de alambre N* 28, 
núcleo de ferrita, Ferroxcube N* 56-590-65/48 
o equivalente. 

L, = 7% esp. de alambre N” 18, diám.3,8 mm, largo 
14 mm; derivación para el colector a 5% esplras 


Ca, C31 Cg1C14 = 0,01 UF, cerámico 
C, =200 PF, mica 

Cs =,50 pF, mica 

C¿=0,001 uF, cerámico 

C7, =56 pF, mica 

Ca, C ¡3 = 1000 pF, pasante 

Cu 


107 = 68 pF, mica Lg = 5 esplras de alambre 18, diám. 5,7 mm, 
C11 + € 15 = 8-60 pF, Arco 404 o equiv. largo 8,8 mm; derivación para el colector a. 
Ció = 15 pF, mica 2% espiras. 

Ci, = 3-35 pF, Arco 403 o equlv. L, = 3 alambres N* 20 esmaltados retorcidos a 
O, = 1N3193 razón de 6 espiras por caga 2,5 cm, formando 


R, = 2700 ohms, Y W 
R¿ = 470 ohms, Y W 
Ry» Ry = 5,1 ohms, Y W 
R¿ = 51 ohms 

R¿= 20 ohms, Y W 


un anillo de 9/5 mm, de diám, conectado luego 
en forma cruzada. 


Figura 563. Amplificador de 15 watts modulado en amplitud para funcionar con 118 a 136 MHZ. 


La línea troncal se compone de un cable 
coaxil de pérdidas reducidas con amplifi- 
cadores troncales ubicados a lo largo del 
cable. Se utilizan amplificadores puentea- 
dores para proporcionar varias salidas a 
las líneas alimentadoras desde las cuales 
se toman las señales para los abonados. La 
columna vertebral del sistema de distribu- 
ción es el amplificador de banda ancha. 


Funcionamiento del sistema 
La Fig. 565 representa un diagrama de 
bloques simplificado de un sistema CATV 
en el cual las señales de televisión son 
captadas directamente (sin repetidora de 


microondas). Para recibir las señales de 
cada canal se emplean conjuntos comple- 
jos de antenas con elementos apilados 
junto con preamplificadores de banda 
angosta, aplicándose luego las señales a 
una red de combinación. La señal combi- 
nada de varios canales pasa después a la 
línea troncal, que la lleva desde la antena 
a la comunidad, La línea troncal se 
compone de amplificadores de banda 
ancha ubicados a lo largo de un cable 
coaxil de 75 ohms. La ganancia de cada 
amplificador se regula para compensar las 
pérdidas en el cable y la atenuación, La 
separación típica entre los amplificadores 
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TENSION DE ALIMENTACION 

DE COLECTOR (Vec)= 12,5 V 
POTENCIA DE ENTRADA 

(P¡E)= 15 mw j 

TEMPERAT. DE CARCAZA Tg= 25*C 


—YW 


24 


POTENCIA DE SALIDA (PgE) 
N 





—y 
O 
RENDIMIENTO (n) — % MODULACION (m)-—% 


NO 115 120 125 130 135 140 145 
FRECUENCIA (f) — MHz 


Figura 564. Comportamiento típico en banda 
ancha del circuito amplificador de 118 a 
136 MHz mostrado en la Fig. 563. 
de la línea troncal es del orden de los 750 
metros. En diferentes puntos de la línea 
troncal las señales son aplicadas a las 
líneas alimentadoras por medio de ampli- 


AMPLIFICADOR DE 
ANTENA MONOCANAL 


07 






RED DE 
COMBINACION 


LOS ABONADOS 


DERIVACIONES an 
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ficadores puenteadores. Este amplificador 
proporciona varias salidas a las líneas 
alimentadoras desde las cuales se sacan las 
señales para cada abonado. Es posible 
colocar uno O más amplificadores prolon- 
gadores de línea a lo largo de cada línea 
alimentadora, según su longitud y el 
número de abonados. 


Requerimientos del amplificador 

El primer requerimiento de los amplifi- 
cadores de banda ancha para los sistemas 
CATV es un gran ancho de banda. Los 
amplificadores deben ser capaces de abar- 
car una banda de frecuencias de 50 MHz a 
300 MHz. 

El factor que sigue en importancia en 
estos amplificadores es la ganancia. La 
característica de atenuación de un cable 
coaxil es una función de la frecuencia; las 

érdidas en el cable aumentan en forma 
ogarítimica, como se ve en la Fig. 566. 


AMPLIFICADORES DE LINEA TRONCAL 


e 








AMPLIFICADOR 
PUENTEADOR 


AMPLIFICADOR DE 
PROLONGACION 
DE LINEA 


Figura 565, Sistema simplificado de televisión con antena comunitaria (CATV), 
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ATENUACION — db/30m 





FRECUENCIA — MHz 


Figura 566. Curvas de atenuación de un cable 
coaxi|l en función de la frecuencia. 


La pérdidas típicas son 0,4 dB por cada 
30 metros en el canal 2 y 1 dB por cada 
30 metros en el canal 13. La pérdida 
entre los amplificadores troncales es co- 
múnmente de 25 dB en el canal 13. Por lo 
tanto, la ganancia del amplificador tron- 
cal que funciona con este espaciado debe 
ser de 25 dB a 216 MHz. Además, este 
amplificador debe ser compensado para 
tener en cuenta las diferentes atenuacio- 
nes en el cable de cada canal mediante 
una “pendiente” o “inclinación” regula- 
ble. La ganancia del amplificador tiene 
que ser mayor en el extremo superior de 
la banda que en el inferior. 

El requerimiento final se refiere a la 
potencia o tensión de salida, que se 
determina por la distorsión y la relación 
señal-ruido necesaria. Si el nivel de poten- 
cia o tensión es demasiado alto, se puede 
producir sobrecarga e interferencia entre 
los canales; si el nivel es demasiado bajo, 
la relación señal-ruido disminuye. La 
distorsión más seria es la modulación 
cruzada, la que produce el efecto “limpia- 
parabrisas”, La modulación cruzada apa- 
rece cuando pasan varios canales a través 
de un amplificador de banda ancha. La 
modulación de las señales interferentes 
aparece como modulación de la señal 
deseada, El nivel admisible de modulación 
cruzada es 57 dB por debajo del nivel de 
tensión de salida de funcionamiento en 
un amplificador CATV para toda la 
banda, en el extremo del sistema de 
cables, 
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Las imágenes con “nieve” pueden 
evitarse manteniendo a la señal en cual- 
quier punto del sistema a un nivel 
suficientemente alto como para superar el 
ruido. Esta relación se expresa mediante 
la relación señal-ruido. Las relaciones 
requeridas para diferentes grados de cali- 
dad de imagen se han determinado de la 
siguiente manera: 45 dB para una imagen 
excelente (sin nieve perceptible), 36 dB 
para una imagen buena (nieve apenas 
perceptible) y 29 dB para una imagen 
aceptable (nieve perceptible pero no 
objetable). La relación señal-ruido siem- 
pre disminuye cuando una señal pasa a 
través de un amplificador. La diferencia 
entre las relaciones señal-ruido de entrada 
y salida en dB se define como el factor 
ruido, en dB. Por consiguiente, el factor 
de ruido es la medida de la degradación 
de la relación señal-ruido en un ampli- 
ficador, El factor de ruido de un sistema 
CATV en cascada aumenta 3 dB cada vez 
que se duplica la longitud del sistema; la 
relación señal-ruido disminuye 3dB en 
esa misma condición. 

Los requerimientos típicos para los 
amplificadores de línea troncal de un 
sistema CATV en cascada son los si: 
guientes: 


Banda de frecuencia: 50 a 300 MHz 
Nivel de funcionamiento de entrada: 


10 dBmV 

Nivel de funcionamiento de salida: 
32 dBmV 

Capacidad de salida máxima: 50 a 
55 dBmV 


Ganancia: 22 dBmV 
Respuesta: + 0,5 dB en toda la banda 


Factor de ruido: 
12 dB en el canal 13 
3 dB en el canal 2 
Inclinación: 12dB en el rango de 
frecuencias 


Estas especificaciones sobre el funcio: 
namiento deben satisfacerso con tempera: 


turas a la intemperie que oscilen entro 
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40 y +60%C. Los párrafos siguientes 
analizan más detalladamente las conside- 
raciones básicas para el diseño de amplifi- 
cadores de una etapa adecuados para usar 
en líneas troncales y amplificadores de 
distribución de sistemas CATV. 


Amplificador de banda ancha 
transistorizado 


El producto ganancia-ancho de banda 
de un transistor conectado con emisor 
común es igual a fr. Así, el ancho de 
banda de una etapa amplificadora de 
emisor común no compensada puede 
expresarse así: 


AB = £fr/hro Si (1= Mw) (414) 


donde hfe es la ganancia de corriente a 
baja frecuencia con emisor común del 
transistor y %o la ganancia de corriente a 
baja frecuencia con base común. La Ec. 
(414) dicta el ancho de banda de una 
etapa amplificadora transistorizada si la 
impedancia de la fuente es grande y la 
impedancia de carga es pequeña compara- 
da con la impedancia de salida del 
transistor. En la práctica, las impedancias 
de carga y de fuente son tales que el 
ancho de banda del amplificador real es 
menor que el valor determinado con la 
Ec. (414). La Fig. 567 muestra un 


amplificador transistorizado con emisor 


común en el cual Ry es la resistencia de 
carga y Rg la resistencia de la fuente. El 
transistor puede representarse por su 
circuito equivalente de pi híbrido, Fig. 
S68(a), en el cual no se han incluído los 
parásitos. Una dificultad del circuito de la 
Fig. S68(a) es la capacitancia Cc, la cual 





Figura 567, Amplificador con transistor de 
emisor común, 
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impide que el circuito sea unilateral. Ei 
efecto de C¿ puede aproximarse conec- 
tando una capacitancia de “efecto Miller” 
Cea, de igual valor que Ce (1+ %o 
RL/re”), entre el punto b' y masa y 
omitiendo totalmente la capacitancia Ce. 
El circuito equivalente resultante aparece 
en la Fig. S68(b). Como en general 
1/wrre” > Ce y Ao = 1, el valor de Ceq 
puede aproximarse convenientemente por 


E Es (1/0yr.) (1 Ala Mr Co R,) 
(415) 


Con la ayuda del circuito simplificado de 
la Fig. 568(b), se derivan las siguientes 
ecuaciones para la ganancia y el ancho de 
banda del amplificador: j 


(0) 


EA 
Ganancia ve 


y | 
¡ (Ra+ri/) (15m) + ra 


1 
lb p (Ra+rp”) Mas sa 
(l— %.) (Re+r,5) + pd 
(416) 


AB = (70) (Retro) + re 
(Rg+ro”) ed Cea 
O AN 
(1 => W. Cd Ry) 


cede ES | 
| y TRE (417) 


La Ec. (417) muestra que el ancho de 
banda disminuye al aumentar la resisten- 
cia de carga RL y aumenta al reducirse la 
resistencia de la fuente Rg. Para determi- 
nadas Rg y Ru, el ancho de banda 
también aumenta al aumentar wr y al 
disminuir rp” y Cc. Así, un transistor 
adecuado para funcionar con banda ancha 
debe tener un fr (o wr) alto, una 
capacitancia de colector Ce baja y una 
resistencia de base rp” baja. Si un transis- 
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Figura 651. Amplificador de salida en serie en 
contrafase en el cual los transistores excitador y 
de salida están conectados en pares Darlington 
y la inversión de fase de la señal de excitación es 
proporcionada por la etapa divisoria de fase Q, . 


necesaria para obtener una adecuada 
excitación a plena potencia de salida. Se 
requiere un resistor de emisor R sin 
derivación porque se deriva una señal 
desde este punto para excitar el transistor 
inferior de salida. Cuando el transistor Q; 
entra en saturación, la tensión mínima 
entre colector y masa que puede obtener- 
se está limitada principalmente por la 
tensión de emisor de pico en estas 
condiciones. Para obtener la necesaria 
oscilación de tensión en este colector 
(una oscilación de tensión que sea tam- 
bién aproximadamente igual a la oscila- 
ción de tensión de salida), es necesario 
usar una tensión de reposo colector-emi- 
sor superior a la requerida en una etapa 
que utiliza un resistor de emisor derivado. 

Amplificadores - complementarios — 
Cuando se emplea un par complementario 
de transistores de salida (n-p-n y p-n-p), es 
posible diseñar un amplificador de poten- 
cia de audio con salida en serie que no 
requiere excitación en contrafase. Debido 
a que la inversión de fase es innecesaria 
con este tipo de configuración, el circuito 
de excitación para el amplificador se 
simplifica considerablemente. La dea 652 
muestra un tipo complementario básico 
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+Vec 


+VaB 





Figura 652. Circuito de salida en serie comple- 
mentario básico. 

de circuito de salida en serie junto con 
una etapa excitadora clase A simple. La 
caída de tensión a través del resistor R 
proporciona la pequeña cantidad de pola- 
rización directa requerida para el funcio- 
namiento en clase AB del par complemen- 
tario de transistores de salida. 


En la práctica, se emplea un diodo en 
lugar del resistor R. El propósito del 
diodo es mantener la corriente de reposo 
a un valor razonable con variaciones en 
las temperaturas de juntura. Este: disposi- 
tivo está conectado, por lo general, 
térmicamente a uno de los transistores de 
salida y sigue las variaciones de la Ve de 
los transistores de salida. 

El circuito complementario es con 
creces el circuito de salida más estable 
térmicamente. En este circuito se coloca a 
los transistores de salida en un modo 
Veces porque ambos transistores funcio- 
nan con baja impedancia entre base y 
emisor. Por lo tanto, la componente de fu- 

as de lcgo es la única que interesa para 
os criterios de estabilidad, A niveles de 
potencia de salida de 3 a 20 watts, un 
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amplificador de simetría complementaria 
ofrece ventajas por la sencillez del cir- 
cuito. A niveles de potencia superiores, 
sin embargo, se requiere el transistor 
excitador clase A para disipar considera- 
ble calor, el drenaje de corriente de 
reposo de la fuente de alimentación llega 
a ser importante y se requieren capacito- 
res de filtro excesivamente grandes para 


mantener un nivel bajo de zumbido. Por ' 


estas razones, la potencia de salida máxi- 
ma práctica para un verdadero amplifica- 
dor de simetría complementaria se consi- 
dera de alrededor de 20 watts; a niveles 
de potencia mayores, este tipo de amplifi- 
cador es reemplazado comúnmente por el 
circuito casi complementario. * 


Amplificadores casi complementa- 
rios — En el amplificador casi comple- 
mentario, Fig. 653, los transistores de 
excitación proporcionan la inversión de 
fase necesaria. Una manera simple pero 
descriptiva para analizar el funcionamien- 
to de un amplificador casi complemen- 
tario consiste en considerar el resultado 
de conectar un transistor p-n-p a un 
transistor de salida n-p-n para alta poten- 





Figura 653, Circuito do salida en serlo casi 
complementario básico. 
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cia, como se ve en la Fig. 654. La 
corriente de colector del transistor p-n-p 
se convierte en la corriente de base del 
transistor n-p-n. El transistor n-p-n, que 
funciona como seguidor de emisor, pro- 
porciona ganancia adicional de corriente 
sin inversión. Si se considera al emisor del 
transistor n-p-n como colector “efectivo” 


COLECTOR "EFECTIVO" 


Po o A => 


J 





Figura 654. Conexión del transistor excitador 
n-p-n al transistor de salida n-p-n. 


del circuito compuesto, resulta evidente 
que el circuito equivale a un transistor 
p-n-p de “alta ganancia y alta potencia. En 
la F ig. 656 se han comparado las caracte- 


- rísticas de salida del circuito p-n-p de la 


Fig. 654 y las de un circuito n-p-n de alta 
ganancia y alta potencia formado por la 
conexión del mismo tipo de transistor de 
salida n-p-n y un transistor excitador 
n-p-n en configuración Darlington como 
el mostrado en la Fig. 655. 

Las características de saturación del 
circuito total en ambos casos son la 


. combinación de la tensión base-emisor 


VE del transistor de salida y la tensión 
de saturación de colector del transistor 
excitador. Además, en ambos casos la 
ganancia de corriente es el producto de 
las betas individuales de los transistores 
usados. Por lo tanto, un amplificador casi 
complementario es, en realidad, igual a un 
circuito de salida complementario simple 
como el ilustrado en la Fig. 652, estando 
formado por transistores equivalentes 








Figura 655. Conexión Darlington del transistor 
excitador n-p-n al transistor de salida n-p-n. 


N-P-n y p-n-p para alta potencia. En los 
dos casos, el resistor R ubicado entre el 
emisor y la base del transistor de salida 
coloca al dispositivo en un modo Vez . 
Este modo no es tan estable como el del 


5 





CORRIENTE—A 


TENSION=-Y 
n=p-=n 
(b) 


AR EN 


oros n-p.n de 
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amplificador complementario, pero no 
presenta problemas a los transistores de 
silicio, 

Un amplificador casi complementario 
típico aparece en la Fig, 657, El capacitor 
C realiza dos funciones esenciales para el 
buen funcionamiento del circuito. En 
primer lugar, actúa como derivación para 
desacoplar cualquier ondulación residual 
de la fuente de las etapas excitadora y 
preexcitadora. En segundo lugar, está co- 
nectado a un capacitor “tirabotas” (boot- 
strap) para proporcionar la excitación 
necesaria para llevar a la saturación al par 
superior de transistores Darlington. Esta 
última función resulta del hecho de que la 
tensión almacenada del capacitor, con 
referencia al punto de salida A, propor- 
ciona una tensión mayor que la tensión 
normal de alimentación de colector para 
excitar el transistor Q,. Esta tensión 


+Vec 


PUNTO A 


RL 





R2 


Figura 657. Amplificador de potencia de audio 
casi complementario que funciona con una sóla 
fuente de CC. 
superior es necesaria durante las condicio- 
nes de señal que existen cuando los 
transistores superiores se están encendien- 
do porque la tensión de emisor del 
transistor Q, se aproxima entonces a la 
tensión normal de alimentación, Se re: 
quiere un aumento en la tensión de base 
hasta un punto por encima de este nivel 
para lloyar al transistor al punto de 





Amplificadores de Potencia de Audio 


saturación. El resistor Ry, proporciona la 
necesaria realimentación de CC para man- 
tener al punto A en aproximadamente la 
mitad de la tensión nominal de alimenta- 
ción. La realimentación total de CA entre 
la salida y la entrada se acopla mediante 


el resistoz R¿ para reducir la distorsión y 


mejorar el funcionamiento a bajas fre- 
cuencias. 

Como se indica en la Fig. 649(b), los 
circuitos de salida en serie pueden em. 
plearse con fuentes positiva y negativa 
separadas; en este caso no se necesita 
capacitor de salida en serie. La elimina. 
ción de este capacitor puede resultar una 
ventaja económica, aun cuando se utilice 
una fuente de alimentación adicional 
debido al tamaño de ese capacitor de 
salida necesario cuando se usa una sola 
fuente para obtener un buen comporta- 
miento a bajas frecuencias (por ejemplo, 
se requiere un capacitor de 2000 micro- 
farads para proporcionar un punto de 
3dB a 20 Hz para una impedancia de 
carga de 4 ohms). Sin embargo, las fuen- 
tes de alimentación divididas plantean 
ciertos problemas que no existen en el 
caso de una sola fuente. La salida del 
amplificador debe mantenerse a potencial 
cero en condiciones de reposo para todas 
las condiciones ambientales y variaciones 
de los parámetros del dispositivo. Asimis- 
mo, la referencia de masa de entrada ya 
no puede estar en el mismo punto 
indicado en la Fig. 657 porque este punto 
está al potencial negativo de la fuente en 
un sistema de fuente dividida. 

Si la referencia de punto de masa para 
la señal de entrada fuera un punto común 
entre las fuentes divididas, cualquier 
ondulación residual presente en la fuente 
negativa excitaría efectivamente al ampli- 
ficador a través del transistor Q;,, con el 
resultado de que esta etapa funcionaría 
como amplificado: de base común con su 
base conectada a masa a través de la 
impedancia efectiva de la fuente de señal 
de entrada, Para evitar esta condición, el 
amplificador debe incluir un transistor 
adicional p-n-p, como se ve en la Fig, 658, 
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Figura 658. Amplificador de potencia de audio 
casi complementario que funciona con dos 
fuentes de alimentación de CC simétricas. La 
etapa de entrada con el transistor p-n-p se 
requiere para evitar que la componente de 
ondulación residual excite al amplificador. 


Este transistor (Qs) reduce los efectos de 
la excitación de la ondulación residual de 
le fuente negativa debido a la alta 
impedancia de colector (1 megohm o 
más) que presenta a la base del transistor 
Q;, aislando efectivamente a la impedan- 
cia de entrada de la fuente del transistor 
Q¡. En la práctica, el transistor Q¡ puede 
ser reemplazado por un par Darlington 
para reducir los efectos de la carga en el 
preexcitador p-n-p. 


Se aplica realimentación negativa de 
CC desde la etapa de salida a la de entrada 
a través de R¡, R, y C,, de manera de 
mantener la salida a un potencial cero 
aproximadamente. En realidad, la salida 
se mantiene aproximadamente a la ten- 
sión base-emisor de polarización directa | 
del transistor Q4, lo que puede causar 
inconvenientes en algunos pocos casos, 
pero ello puede eliminarse mediante un 
método que se examinará más adelante. 
El capacitor C, deriva la realimentación 
negativa de CC a todas las frecuencias de 
la señal. El resistor R, proporciona 
realimentación de CA para reducir la 
distorsión en el amplificador. 
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POTENCIA DE SALIDA EN LOS 
AMPLIFICADORES DE AUDIO 
CLASE B 

Para todos los casos de interés prácti- 
co, la potencia de salida (Po) de un 


amplificador de audio está dada por la 
siguiente ecuación: 


= I(efic) X E(efic) = Cp Ep )/2 = 
= (Ip* Ry )/2 — Ep*/2RL 
(435) 


donde Ip y Ep son la corriente y tensión 
de carga de pico, respectivamente, y RL 


— 


POTENCIA DE SALIDA—W 
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la impedancia de carga presentada al 
transistor. La Fig. 659 muestra la relación 
existente entre estos diversos factores en 
forma gráfica. Evidentemente, la corrien- 
te de carga de pico es la corriente de pico 
del transistor y el régimen de tensión de 
ruptura del transistor debe ser por lo 
menos el doble de la tensión de carga de 
pico. Las líneas verticales que indican 
resistencias de 4, 8 y 16 ohms son 
particularmente útiles para aquellos dise- 
ños sin trasformador en los cuales el 
transistor acciona directamente al par- 
lante. 


Métodos de regímenes 


El Institute of High Fidelity (IHF) y la 
Electronic Industries Association (EA) 
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han tratado de normalizar regímenes de 
potencia de salida para establecer una 
referencia común de comparación y pro- 
porcionar una definición concreta de las 
capacidades de los amplificadores de 
potencia de audio. Es evidente que un 
amplificador de potencia de audio con 
fuente de alimentación no regulada puede 
entregar más potencia de salida en condi- 
ciones transitorias que en condiciones de 
estado constante. Los métodos de regíme- 
nes que han sido normalizados para este 
tipo de funcionamiento son el Régimen 
de Salida Dinámica IHF (“IHF Dynamic 
Output Rating”) (IHF-A-201) y el Régi- 


men de Potencia Musical ElA (“EIA 


Music Power Rating”) (EIA RS-234-A). 

Estos dos métodos de medición permi- 
ten el uso de tensión de alimentación 
regulada para simular condiciones transi- 
torias. Como la fuente no regulada no 
tiene impedancia de fuente u ondulación 
residual, los resultados no representan 
cabalmente las condiciones transitorias, 
como se explicará más adelante. 

Técnicas de medición — La norma EIA 
es usada principalmente por fabricantes 
de equipos compactos, tales como fonó.- 
grafos portátiles, consolas estereofónicas 
de alta fidelidad y consolas para uso 
doméstico compactas. La potencia de 
salida musical EIA se define como la 
potencia obtenida a una distorsión armó- 
nica total del 5 por ciento o menos, 
medida después de la “aplicación súbita 
de una señal durante un intervalo de 
tiempo tan corto que las tensiones de 
alimentación no varíen sus valores sin 
señal”. Las tensiones de alimentación son 
tensiones derivadas. Estas definiciones 
significan que la fuente de alimentación 
interna puede ser reemplazada por una 
fuente regulada de igual tensión que la 
tensión sin señal de la fuente interna. Para 
un amplificador estereofónico, el régimen 
de potencia musical es la suma de ambos 
canales o el doble del régimen de un solo 
canal, 

La norma IHF proporciona dos méto- 
dos para medir l potencia de salida 
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dinámica. Uno de ellos es el método de 
alimentación constante. Este método pre- 
supone que en condiciones de música, las 
tensiones de alimentación del amplifica- 
dor sufren variaciones insignificantes. A 
diferencia del método EIA, esta medición 
se hace a una distorsión de referencia. El 
método de alimentación constante es 
usado por la mayoría de los fabricantes 
de componentes de alta fidelidad. La 
distorsión de referencia elegida es normal- 
mente menor que el uno por ciento, o 
considerablemente inferior al valor EIA 
del 5 por ciento usado por los fabricantes 
de equipos compactos. 

Un segundo método de IHF se deno- 
mina prueba de “distorsión transitoria”. 
Este método requiere un equipo complejo 
que incluye un modulador de baja distor- 
sión, con un determinado tiempo de 
crecimiento de salida, y-otros elementos. 
La salida del modulador debe tener un 
tiempo de crecimiento de 10 a 20 
milisegundos para simular el tiempo de 
crecimiento de envolvente de la música y 
la voz humana. Esta medición se realiza 
usando la fuente de alimentación interna 
del amplificador y, en consecuencia, 
incluye la distorsión causada por la 
disminución de tensión, los transitorios 
de la fuente de alimentación y la ondula- 
ción residual. Este método tiende a ser 
más realista y a proporcionar regímenes 
de potencia de salida menores que el 
método de alimentación constante. En 
realidad, deben usarse ambos métodos 
IHF, debiéndose usar como régimen de 
potencia al mínimo régimen de potencia 
obtenido a la distorsión de referencia con 
ambos canales en funcionamiento, tanto 
en fase como fuera de fase. (Entre los 
fabricantes de equipos de alta fidelidad 
no existe unanimidad en lo que respecta a 
la realización de las dos pruebas IHF.) 

En razón de que la música no es una 
onda sinusoidal continua, y de que tiene 
niveles de potencia promedio muy infe- 
riores a los niveles de potencia de pico, 
parecería que la potencia musical o los 
regímenes de potencia dinámica son indi- 
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cadores fieles de la aptitud del amplifica- 
dor de potencia para reproducir material 
musical. El problema consiste en que los 
tres métodos descriptos tienen una falla 
común. Incluso el método de distorsión 
transitoria no explica la aptitud del 
amplificador para audio de reproducir los 
picos de potencia mientras ya está entre- 
gando cierta potencia promedio. El ampli- 
ficador nunca está entregando potencia 
cero cuando debe suministrar un transito- 
rio. Por cada transitorio que se produce 
después de un pasaje extremadamente 
silencioso o de una señal cero, existen 
centenares de transitorios que se superpo- 
nen a algún nivel de potencia promedio 
bajo pero que no llega a ser cero. 

Esta condición puede aclararse mejor 
considerando la fuente de alimentación. 
Muchos amplificadores poseen fuentes 
reguladas para las etapas de extremo 
frontal o bajo nivel, pero casi ninguno 
proporciona una alimentación regulada 
para las etapas de salida de potencia 
porque la regulación requiere transistores 
adicionales u otros dispositivos, lo cual 
resulta costoso especialmente con niveles 
de potencia altos. La fuente de alimenta- 
ción para las etapas de salida de los 
amplificadores de potencia es comúnmen- 
te una fuente no regulada a rectificador 
con filtro de entrada capacitivo. La 
tensión de salida de tales fuentes es una 
función de la corriente de salida y, en 
consecuencia, de la potencia de salida del 
amplificador. 


Efecto de la regulación de la fuente de 
alimentación — La regulación de la fuente 
de alimentación depende de la cantidad 
de resistencia efectiva en serie interna 
presente un la fuente de alimentación. 
Esta resistencia incluye elementos tales 
como la resistencia de CC de los bobina- 
dos del trasformador, la cantidad y tipo 
de hierro usado en el trasformador, la 
cantidad de resistencia de sobrecorriente 
transitoria, la resistencia de los rectifica» 
dores y la cantidad de filtrado. La 
resistencia interna en serie hace que chiga 
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la tensión de alimentación a medida que 
se extrae corriente de la fuente. 

La Fig.660 ilustra una curva de 
regulación típica de una fuente de alimen- 
tación con rectificador con filtro de 
entrada capacitiva. La tensión es una 
función lineal de la corriente de alimenta- 
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Figura 660. Curva de regulación de una fuente 
de alimentación rectificadora con filtro de 
entrada a capacitor. 


ción promedio en la mayor parte del 
rango útil de la fuente. Sin embargo, se 
produce una variación rápida en la pen- 
diente en las regiones de corrientes muy 
pequeñas o muy grandes. En los amplifi- 
cadores clase B, la corriente de alimenta- 
ción sin señal se produce normalmente 
más allá de la inflexión de baja corriente, 
mientras que la corriente requerida para 
el amplificador en el nivel de recorte se 
produce antes de la inflexión de alta 
corriente. La pendiente entre estos pun- 
tos es casi lineal y puede usarse como una 
aproximación de la resistencia en serie 
equivalente de la fuente. 

La cantidad de potencia perdida de- 
pende de la calidad de la fuente de 
alimentación usada en el amplificador. En 
consecuencia, la potencia de salida nomi. 
nal del amplificador con una fuente de 
alimentación externa (es decir, sin la 


fuente interna del amplificador) propor- 
ciona potencias de salida musicales falsas, 
En el uso real la potencia de salida os 
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menor, como lo ilustra el siguiente ejem- 
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Las Figs. 661 y 662 muestran circuitos 
equivalentes para fuentes con rectificador 
y entrada capacitiva. En estos circuitos, 
lec es la corriente de alimentación prome- 
dio, Rs la resistencia efectiva en serie 





Figura 661. Circuito equivalente de una fuente 
de alimentación rectificadora simple con entra- 
da capacitiva. 

. equivalente de la fuente, Eo la tensión sin 
señal y Es la tensión de alimentación de 
estado constante. Esta última tensión está 
relacionada con la tensión sin señal, Eo, 

de la siguiente manera: 
Es .. Eo == Rs Loc (436) 
La Ec. (436) indica que la tensión de 
alimentación, Es, es igual a la tensión de 
alimentación sin señal, Eo, sólamente 


cuando no hay otra corriente que no sea 


la corriente sin señal que se extrae de la 
fuente. Tan pronto como el amplificador 
comienza a entregar alguna potencia a la 
carga, la fuente debe entregar cierta 
corriente. Una fuente con terminación 
simple entrega corriente en semiciclos 
alternados y cada mitad de la fuente 
dividida entrega corriente en semiciclos 
alternados. Por lo tanto, en cada caso, la 
corriente de la fuente, lec, está relacio- 
nada con la corriente de salida de pico en 
la siguiente forma: 


loo = 


Ípico 
" (437) 
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Figura 662. Circuito equivalente de la fuen- 
te de alimentación rectificadora doble de 
entrada capacitiva. 


La potencia de salida está relacionada con 
la corriente de salida de pico de la 
siguiente manera: 


2 
Ípico 


8 
> RL (438) 


Po = 


donde Rui es la resistencia de carga del 
parlante. En consecuencia, la corriente de 
la fuente se relaciona con la potencia de 
salida por: 


PARIO 
a AA 


Las Ecs. (436) y (439) se combinan para 
obtener el siguiente resultado: 


15 
p. 0.2 (2%) 
Ri) (440) 


Al relacionar la corriente promedio y 
la notencia de salida, se supone que se 
incluyen señales sinusoidales y que no 
existen pérdidas parásitas. 


| 





Esta relación puede simplificarse si se 
supone que la Ry es de 8 ohms y que n? 
es 10. La Ec. (440) se convierte entonces 
en 


E, = E, — 0,158 R, (P.) % (441) 


Para ilustrar la incapacidad de la 
tensión de alimentación sin señal para 
indicar la capacidad de potencia transito- 
ria de un amplificador, se ha supuesto que 
una fuente de amplificador tiene las 
curvas de regulación ilustradas en la Fig. 
663. Usando los valores para tensión y 
corriente de la Fig. 663, el régimen de 
potencia musical, basado en la tensión sin 
señal (44,8 volts) y en una carga de 
8 ohms, está dado por: 


En* 


8RzL pe 





Pmusical = 


= 31,5 watts/canal (442) 
Por consiguiente, si no se suponen 

pérdidas parásitas, la potencia musical 

estereofónica sería de 63 watts. 

(El factor 8 de la Ec. (442) proviene 
de convertir los volts pico a pico en volts 
eficaces.) ' 

La resistencia efectiva en serie, según 
la Fig. 660, es aproximadamente 6 ohms 
(para los valores de Eo y Ru especificados 
más arriba). Si el amplificador entrega 
una potencia promedio de 2 watts por 
canal, o un total de 4 watts, la tensión de 
alimentación disminuye desde 44,8 a un 


valor inferior, determinado por la siguien- 


te ecuación: 
Es = 44,8 — 0,158 (6) (2) = 42,9 


El régimen de potencia musical está 
dado entonces por Es?/8Ry = 28,7 watts 
por canal, o 57,4 watts para un estereofó- 
nico, La diferencia en estos regímenes 
representa una disminución del 10 por 


ciento en la capacidad de potencia transi- 


toria real, 
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Figura 663. Curva de regulación típica de una 
fuente de alimentación. 


Los cálculos precedentes prueban que 
un amplificador con una potencia musical 
de 31,5 watts por canal puede tener: una 
capacidad real de potencia de salida de 
sólo 28,7 watts por canal. 

Esta disminución del 10 por ciento en 
la capacidad transitoria medida puede 
llegar al 20 por ciento en algunos casos. 
Uno de esos casos es cuando la carga sin 
señal es inferior a la indicada en la Fig. 
663. La carga sin señal incluye la corrien- 
te de polarización en clase AB de las 
etapas de salida y toda la corriente 
extraída por las etapas precedentes y sus 
redes de polarización asociadas. Cuando 
esta corriente total está por debajo del 
valor de 250 miliamperes indicado, la 
tensión sin señal está situada en la 
porción empinada de la curva de regula- 
ción. Como resultado de ello, existe una 
mayor disminución de la tensión de 
alimentación cuando el amplificador debe 
entregar 2 watts o más de potencia 
promedio. 

Debe destacarse que si bien hay una 
discrepancia entre la potencia real dispo- 
nible y .la potencia medida según los 
métodos de Potencia Musical ElA o 
Potencia Dinámica IHF, estos procedi: 
mientos no carecen de méritos. El régi- 
men de potencia dinámica IHF, junto con 
el régimen de potencia continua, permite 
una apreciación excelente de la manera en 
que funciona el amplificador, El régimen 
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de potencia musical EIA, que se mide a 
una distorsión armónica total del 5 por 
ciento con una fuente regulada, propor- 
ciona un indicio menos adecuado del 
comportamiento del amplificador porque 
no es posible apreciar cómo reacciona la 
tensión de la fuente con la potencia de 
salida. 


Algunos factores importantes conside- 
rados por los fabricantes de equipos 
compactos, que son los principales usua- 
rios del régimen de potencia musical ElA, 
son en su mayoría de carácter económico 
y afectan muchos aspectos del comporta- 
miento del amplificador. En razón de que 
no se requiere un régimen de potencia de 
salida continua, dos amplificadores pue- 
den recibir el mismo régimen de potencia 
musical EIA pero tienen diferentes regí- 
menes de potencia continua. La relación 
entre potencia musical y potencia conti. 
nua es, lógicamente, una función de la 
regulación y de la resistencia efectiva en 
serie de la fuente. 


Una razón de la diferencia existente 
entre los regímenes usados por el fabri- 
cante de consolas o de equipos compactos 
y los regímenes usados por el fabricante 
de componentes modulares de alta fideli- 
dad es que este último no siempre conoce 
lo que se exigirá al amplificador. El 
fabricante de consolas siempre diseña un 
amplificador como parte de un sistema y, 
en consecuencia, conoce las impedancias 
del parlante y la potencia necesaria para 
obtener una salida de sonido adecuada. El 
fabricante de consolas puede usar parlan- 
tes de alto rendimiento que requieran sólo 
una fracción de la potencia necesaria para 
pxcitar algunos sistemas de suspensión 
acústica modulares. La diferencia puede 
ser tal que la consola puede producir la 
misma presión de sonido con un amplifi- 
cador que tiene un décimo de la potencia 
de salida. En estas consolas son comunes 
elevadas relaciones entre potencia musical 
y potencia continua. Una relación típica 
de potencia musical y potencia continua 
my puede ser de 1,2 a 1 en los 
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amplificadores de componentes, mientras 
que en un sistema de consola la relación 
típica entre potencia musical y potencia 
continua ElA puede ser de 2 a 1. Los 
fabricantes de consolas utilizan el régimen 
de potencia musical EIA que posee 
ventajas económicas como resultado de la 
reducida regulación necesaria para la 
fuente de alimentación. Una relación 
elevada entre potencia musical y potencia 
continua significa una mayor resistencia 
efectiva en serie en la fuente de alimenta- 
ción. Esta resistencia, a su vez, significa 
menor disipación continua en los transis- 
tores de salida, disipadores térmicos más 
pequeños y una fuente de alimentación 
de menor costo. | 


Relaciones básicas 
de la disipación de potencia 


En condiciones ideales (es decir, con 
una fuente de CC perfectamente regula- 
da), la disipación de potencia máxima de 
los transistores de una etapa de salida de 
audio clase B es aproximadamente el 20 
por ciento de la potencia de salida 
máxima sinusoidal no recortada y se 
produce cuando la etapa de salida está 
entregando aproximadamente el 40 por 
ciento de la potencia de salida máxima a 
la carga. En los párrafos siguientes, esta 
afirmación se - verificará mediante un 
análisis de un típico amplificador de 
simetría complementaria, como el que 
aparece en la Fig. 664. Luego se exami- 
nará el efecto de una fuente de alimenta- 
ción no regulada en la disipación de los 
transistores, 


Fuente de alimentación regulada — 
Cuando el amplificador de la Fig. 664(a) 
funciona con una fuente regulada, el 
capacitor C se carga, en condiciones sin 
señal, hasta una tensión igual a la mitad 
de la tensión de alimentación (es decir, 
E. = Es/2) en el nivel de recorte. La 
máxima corriente de carga de pico Ipico 
(máx) está dada por: 


Ipico(máx) = Es/2 Ry (443) 





568 





Es/2 
ta) (b) 


Figura 664. Circultos de simetría complemen- 
taria típicos. 


Como la fuente entrega corriente en 
semiciclos alternados, la corriente de 
alimentación promedio lc está dada por: 

Lec = Ipico/TT (444) 


La potencia Po entregada por la fuente 
puede expresarse entonces así: 


Ps = (Ipico Es)/T 


La potencia entregada a la carga Po está 
dada por: 


(445) 


Po = (ico RL) 2 (446) 
La disipación Py para cada transistor es 
igual a la mitad de la diferencia entre la 
potencia de alimentación entregada Ps y 
la potencia disipada en la carga Po: 


+ (Pa —Po)/2 


$ Ípico Es e: Iptco* Ruz 
O 4 


Pr 


Pr 
(447) 


Si la Ec.(447) es diferenciada y se 
despeja la corriente de carga de pico Ipico 
a la disipación máxima promedio de los 
10 dll se obtiene la siguiente expre- 
sión: 
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pico = Es/(Tr/ Ri) 


Cuando este valor se substituye en la Ec. 
(447), la relación entre disipación máxi- 
ma promedio de los transistores Pr(máx) 
y la potencia entregada a la carga, a plena 
potencia de salida, Po(máx) puede expre- 
sarse en la siguiente forma: 


(448) 


Pr(máx) 19 


Po (máx) mm? 


La Ec. (449) indica que la disipación 
máxima de los transistores es aproximada- 
mente el 20 por ciento de toda la 
potencia de salida, En el punto de 
máxima disipación, la potencia de salida 
está dada por: 


(449) 


Es” (450) 


Po(dis. máx.) == 





La relación entre la potencia de salida a 
máxima disipación Po(dis.máx) y la po- 
tencia de salida máxima Po(máx) está: 
dada entonces por: 


co de (451) 
Po(máx) T 

Fuente de alimentación no regulada — 
En el caso de una fuente no regulada con 
resistencia interna Rs, la tensión de ali- 
mentación Es está expresada por la 
Ec. (436). Si a este valor de Es se lo 
substituye en la Ec. (437), se obtiene el 

siguiente resultado: 


Ipico Bo Rilico)” 
277 21m 
'l (LI Ry, 
| 4 (452) 
La derivada parcial de la Ec. (452) con 
respecto a Ipivco se hace igual a cero, 


verificada para un valor máximo, y se 
despeja Ipico. Este valor de Ipico se usa 


Pr = 
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entonces en la Ec. (452) para determinar 
la disipación máxima de los transistores 
Pr(máx) en la siguiente forma: 


dP, ñ E. de 2Rys + 71?R, 
dlpico 2r Íbico 2 m* (453) 
Kor 
iio 
| E,? 
A 


El recorte comienza en el punto en el cual 
la corriente de pico de colector Ipico está 
dada por: | 


E.,r 
SA O 


La potencia de salida en el recorte puede 
expresarse entonces en la siguiente forma: 


E? r? Ri 
Po(recorte) = AR. 1707 Ri" 
(457) 


Si Rs=0 es substituído en la Ec. (457), la 
potencia de salida puede expresarse en la 
siguiente forma: 


Es E E? / 8 R. (458) 


Este valor equivale a la potencia de 
salida poco antes del recorte con una 
fuente totalmente regulada y en lo sucesi- 
vo se la llamará potencia de salida 
musical. [Esta definición de potencia de 
salida musical, es decir, la potencia de 
salida sinusoidal máxima no recortada, 
difiere de la norma EIA (RS-234-A), la 
cual define la potencia de salida musical 
como el punto en el cual la distorsión 
armónica total es del 5 por ciento cuando 
se usa una fuente regulada. El valor EIA 
es alrededor del 10 por ciento may or.] 

La disipación máxima promedio de los 
transistores está relacionada con la poten- 
cia de salida musical por la siguiente 
expresión: 
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Prímáx) _ [Rs] —* 
Po(musical) 2  Ri| (459) 


La potencia de salida a la cual se 
produce la máxima disipación promedio 
Po(dis.máx) de los transistores está rela- 
cionada con la potencia de salida musical 
en la siguiente forma: 


Po(dis.máx) 
Po(musical) 


E Tm ¡Ye y R s? ds | 
04 R,  mR;? (460) 


La potencia de salida continua en el 
nivel de recorte, Po(recorte), está relacio- 
nada con la potencia de salida musical 
mediante la siguiente expresión: 





Po(recorte) 
Po(musical) 


—-1 
Rs R s? 
=)| 1 
| (461) 


Las ecuaciones (459), (460 y (461) 
han sido graficadas en la Fig. 665. Los 
niveles de potencia se han normalizado 
con respecto a la potencia de salida 
musical y se han representado en función 
de Rs/Rz. 

Las ecuaciones representadas en la Fig. 
665 sugieren algunas posibilidades intere- 
santes. La disipación de potencia de los 
transistores es sólo una pequeña fracción 
de la potencia de salida en el recorte para 
relaciones superiores de Rs/Ru. Por ejem- 
plo, se podría construir un amplificador 
de 100 watts que usara transistores y 
disipadores asociados que sólo darían 
unos 7 watts de disipación máxima cada 
uno. 


Sin embargo, las ecuaciones presen- 
tadas no consideran una tensión de línea 
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Figura 665. Potencia de salida y disipación en 
función de Rs y RL. 


alta o los efectos de la tensión con 
ondulación residual, Los cálculos para la 
disipación promedio de los transistores 
también deben incluir la disipación de 
polarización sin señal y el aumento de la 
disipación de polarización al aumentar las 
temperaturas ambiente y de juntura en 
los circuitos clase AB, También es menes- 
ter tener en cuenta los efectos de almace- 
namiento, desplazamiento de fase y segui- 
miento térmico. 

De los factores mencionados, la disipa- 
ción de polarización contribuye probable- 
mente con el mayor porcentaje de la 
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disipación promedio de los transistores en 
el peor de los casos. La etapa de salida 
está polarizada generaimente (clase AB) 
para reducir la distorsión de cruce. 

No obstante, es posible diseñar ampii- 
ficadores para los cuales la disipación de 
polarización no constituya un probiema. 
Uno de esos amplificadores aparece en la 
Fig. 666. La disipación de polarización en 
este amplificador es despreciable a todas 
las temperaturas" prácticas. Uno de los 
lados va al corte y el otro conduce menos 
de un miliampere. El embalamiento no 
puede iniciarse en la etapa de salida a 
cualquier temperatura por debajo de su 
régimen máximo. En consecuencia, el 
arrastre térmico también puede despre- 
ciarse mientras la temperatura ambiente 
más el producto de la disipación instantá- 
nea por la resistencia térmica sea menor 
que el régimen máximo de temperatura 
de juntura, 

Los efectos de almacenamiento tam- 
bién se reducen como resultado de la 
polarización inversa proporcionada para 
el transistor apagado por”el transistor 
encendido en la simetría complementaria. 
Este circuito es entonces un ejemplo 
práctico de un amplificador capaz de 
lograr las curvas mostradas en la Fig. 665. 


PARLANTE 
DE B ohrra 


Figura 606, Amplificador de potencia clase ll de simetría complementaria, 
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Relación entre potencia musical 
y potencia continua 


Algunas ventajas de los valores eleva- 
dos de la relación Rs/Ri y de las 
relaciones correspondientemente altas en- 
tre potencia de salida musical y disipación 
de los transistores son las siguientes: 

1, Costo reducido de disipadores o 
transistores: debido a que la capacidad 
volt-ampere del transistor está determina- 
da por la potencia de salida musical, no es 
probable que los requerimientos reduci- 
dos de resistencia térmica produzcan 
disminuciones significativas en los costos. 
Alternativamente, los requerimientos de 
los disipadores pueden reducirse, 


2. Costos reducidos de la fuente de 
alimentación: las especificaciones sobre el 
trasformador y/o el capacitor de filtro 
pueden no ser estrictas. 


3, Costo reducido del parlante: la 
capacidad para admisión de potencia 
continua puede disminuirse,  ' 

Estas reducciones en los costos pueden 
transferirse «al consumidor en forma de 
más potencia musical por el dinero 
pagado. ' 

Ahora surge la cuestión de hasta dónde 
se puede aumentar la relación Rs/Ru y la 
correspondiente relación entre potencia 
musical y potencia continua sin afectar la 
be e de reproducción del amplifica- 

or, 


El objetivo consiste en brindar al 
oyente la aproximación más fiel posible 
de la ejecución original. El logro de este 
objetivo requiere los equivalentes subjeti- 
vos de los niveles de presión de sonido 
que se aproximen a los de una sala de 
conciertos. Aunque el nivel máximo de la 
presión de sonido en una ejecución en 


vivo es de alrededor de 100 dB, el oyente 


medio prefiere un sistema de audio con 
un nivel de presión de sonido de unos 
80 dB, Sin embargo, el amplificador debe 
satisfacer también a aquellos que desean 
niveles superiores al promedio, tal vez 
hasta picos de 100 dB, 
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Un nivel de presión de sonido de 
100 dB corresponde a aproximadamente 
0,4 watt de potencia acústica para una 
habitación promedio de alrededor de 80 
metros cúbicos. Si se considera que los 
rendimientos de los parlantes son del 
orden del'1 por ciento, un amplificador 
estereofónico tiene que entregar alrede- 
dor de 20 watts por canal. Los parlantes 
de menor rendimiento requieren poten- 
cias de salida más elevadas. El nivel entre 
máximo y promedio de la mayoría del 
material sonoro está entre 20 y 23 dB, Un 
sistema capaz de proporcionar un nivel 
continuo de 77 dB y picos de 100 dB 
satisfaría los requerimientos de potencia 
de casi todos los oyentes, Para lograr este 
comportamiento, la tensión de la fuente 
de alimentación no puede caer por debajo . 
de la tensión requerida para 100 dB de 
potencia acústica mientras entrega la 
corriente promedio requerida para 77 dB. 
Además, debido a que pueden existir 
pasajes que estén hasta 10 dB por'encima 
del promedio, la tensión de la fuente no 
puede caer par debajo del valor requerido 
para los 100dB de potencia acústica 
mientras está entregando 87 dB de poten- 
cia acústica (87 dB de potencia acústica 
corresponde a alrededor de 1 watt por 
canal). Este comportamiento significa que 
para cargas de 8 ohms, despreciando las 
pérdidas del circuito de salida, no debe 
disminuir a un valor inferior a los 36 . 
volts, mientras está suministrando la 
corriente promedio requerida para 1 watt 
por canal (0,225 ampere CC). 

Hay que hacer notar que la capacidad 
de potencia de salida para: los picos, 
mientras el amplificador está entregando 
un total de 2 watts, no es el régimen de 
potencia musical del amplificador porque 
la tensión de la fuente está por debajo de 
su valor sin señal en una magnitud que 
depende de su resistencia efectiva en 
serie, 


Resistencia efectiva en serie máxima 


Existe una relación entre la resistencia 
efectiva en serie máxima de la fuente de 
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alimentación y el régimen de potencia 
musical del amplificador cuando éste 
debe funcionar según las normas descrip- 
tas previamente. 

La resistencia en serie Rs de la fuente 
puede expresarse en función de la poten- 
cia de salida musical en la siguiente 
forma: 


Ri | 25) naco) 1 


(462) 


donde Es(mín) es la tensión mínima 
requerida para 100 dB de potencia de 
salida acústica e 1 la corriente necesaria 
para 87 dB de potencia acústica menos la 
corriente reactiva. [Es(mín) debe aumen- 
tarse en la práctica por las pérdidas de 
tensión en el circuito de salida. ] 

La Ec. (462) se ha representado en la 
Fig. 667, El valor de Rs es el valor 
máximo absoluto de resistencia efectiva 
de la fuente para cada valor de potencia 
musical que permitirá al amplificador 
entregar un mínimo de 100 dB de poten- 
cia de salida acústica, como se explicó 
más arriba. 

El uso de la Fig. 668 junto con la Fig. 
665 muestra que se pueden emplear 
relaciones muy altas entre potencia de 
salida musical y potencia de salida conti- 
nua sin sacrificar la aptitud subjetiva del 
amplificador para reproducir material so- 
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Figura 667, Qurva de regulación de la fuente de 
alimentación, 
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RESISTENCIA EFECTIVA EN SERIE MAXIMA—S2 





POTENCIA DE SALIDA DE MUSICA 
POR CANAL-W 


Figura 668. Resistencia en serie efectiva máxi- 
ma en función de la potencia de salida musical. 


noro. Esta técnica brinda ventajas econó- 
micas y al mismo tiempo permite un 
“margen de potencia” mínimo para una 
fiel reproducción, incluso con elevados 
niveles de intensidad sonora. 


REQUERIMIENTOS SOBRE 
ESTABILIDAD TERMICA 


Un grave problema que debe enfrentar 
el ingeniero proyectista es la obtención de 
un circuito térmicamente estable a todas 
las temperaturas a- las cuales podría estar 
expuesto el amplificador. Como se anali- 
zÓ previamente, el embalamiento térmico 
puede llegar a constituir un problema 
porque la Ve de todos los transistores 
decrece cuando la corriente es baja. Debe 
destacarse, no obstante, que a niveles de 
corriente altos, la tensión base-emisor de 
los transistores de silicio aumenta al 
aumentar la temperatura de juntura. Esta 
característica es resultado del aumento en 
la resistencia de base producido por la 
elevación de temperatura. El incremento 
de la resistencia de base contribuye a 
estabilizar al transistor frente al embala- 
miento térmico, En los amplificadores de 
alta potencia, los resistores de emisor 
empleados tienen generalmente un valor 
de alrededor de lobhm o menos, El 
tamaño del capacitor requerido para 
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. derivar el emisor adecuadamente a todas 
las frecuencias que interesan hace que 
esta técnica no sea económicamente prác- 
tica. Una solución más factible consiste 
en aumentar el valor del resistor de 
emisor y derivarlo con un diodo. Con esta 
técnica, se provee suficiente degeneración 
para aumentar la estabilidad del circuito; 
sin embargo, con corrientes reducidas, la 
caída de tensión máxima a través del 
resistor de emisor está limitada a la caída 
de tensión directa del diodo. 


El amplificador casi complementario 
de la Fig. 669 incluye las técnicas de 
estabilización descriptas. Se utiliza una 
red de resistor y diodo en el emisor del 
transistor Q, y otra red similar en el 
colector del transistor Qs, con el emisor 
- del transistor Q4 retornado al colector de 





Figura 669. Amplificador cas! complementario 
con dos redes estabilizadorás. 


Os. El análisis precedente referente a la 
combinación de excitador p-n-p y salida 
n-p-n (Q4 y Qs) mostró que el colector 
del dispositivo de salida se convierte en el 
emisor “efectivo” del equivalente de alta 

nancia y alta potencia p-n-p y viceversa, 

r lo tanto, para obtener la máxima 
estabilidad en el punto de funcionamien- 
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to, la red diodo-resistor debe estar en el 
emisor “efectivo” del equivalente p-n-p. 
Los circuitos casi complementarios que 
emplean el resistor estabilizador en el 
emisor del transistor inferior de salida, 
Fig. 657, no mejoran la estabilidad en el 
punto de funcionamiento del circuito 
total, AE 

El circuito de la Fig. 669 está polariza- 
do. para funcionar en clase AB mediante 
la tensión obtenida de la caída directa de 
los dos diodos, CR, y CR», más la caída 
de tensión a través del potenciómetro R, 
el cual permite un ligero ajuste-en el valor 
de la corriente de reposo. La corriente 
necesaria para proporcionar esta: referen- 
cia de tensión es la corriente de coiector 
del transistor excitador Q,. Los diodos 
pueden estar térmicamente conectados al 
disipador de los transistores de salida, de 
manera tal que se provee una realimenta- 
ción térmica para mejorar aun más la 
estabilidad térmica. Debido a que la 
tensión directa de los diodos de referencia 
disminuye al aumentar la temperatura, 
estos diodos compensan la Veg decre- 
ciente de los transistores de salida redu- 
ciendo la' polarización externa aplicada. 
En esta forma, la corriente de reposo de 
la etapa de. salida puede mantenerse 
relativamente constante en un amplio 
rango de temperaturas de funciona- 
miento. | 


EFECTOS DE LOS GRANDES 
DESPLAZAMIENTOS DE FASE 


La característica de respuesta de fre- 
cuencia del amplificador es un importante 
factor con respecto a su aptitud para 
soportar esfuerzos eléctricos desusada- 
mente grandes. Por ejemplo, bajo ciertas 
condiciones de amplitud y frecuencia de 
la señal de entrada, el amplificador puede 
comenzar a sufrir oscilaciones de alta 
frecuencia que pueden acarrear la destruc- 
ción de los transistores de salida, los 
excitadores o ambos. Este problema se 
hace muy agudo en los amplificadores 
acoplados por trasformador porque las 
características de los trasformadores se 
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apartan del ideal a las frecuencias altas y 
bajas. Esta discrepancia se produce a bajas 
frecuencias porque la reactancia inductiva 
del trasformador disminuye y a altas 
frecuencias porque se hacen apreciables 
los efectos de la inductancia de fuga y la 
capacitancia entre las espiras del trasfor- 
mador. En ambos extremos de las fre- 
cuencias, se produce un desplazamiento 
de fase entre las tensiones de entrada y 
salida, 

En los amplificadores de audio se 
utiliza casi universalmente la realimenta- 
ción negativa; la tensión acoplada a la 
entrada a través del lazo de realimenta- 
ción puede hacer potencialmente inesta- 
ble al amplificador en ciertas frecuencias, 
especialmente si el desplazamiento adicio- 

de fase es suficiente para hacer 
positiva la realimentación. Efectos simila- 
res se pueden producir en los ee ct 
dores sin trasformador porque los elemen. 


tos reactivos (tales como capacitores de 
acoplamiento y derivación, capacitancia 
de juntura de los transistores, capacitan- 
cias aro del conexionado e inductan- 
cia de la bobina móvil del parlante) están 
siempre presentes. Los valores de algunos 
de los elementos reactivos (por ejemplo, 
la capacitancia de juntura de los transis- 
tores y la inductancia del trasformador 
cuando el núcleo se acerca a la satura- 
ción) son funciones del nivel de la señal; 
el acoplamiento a través de la capacitan- 
cia del conexionado y los inevitables lazos 
a masa también pueden variar con el nivel 
de la señal. Como resultado de ello, un 
amplificador que es estable en los niveles 
normales de sonido puede 'comenzar a 
oscilar cuando se ve sometido a transito- 
rios de señal de alto volumen. 

Un gran desplazamiento de fase no es 
sólo una causa potencial de inestabilidad 
del amplificador sino que también produ- 
ce una disipación de potencia adicional en 
los transistores y aumenta la susceptibili- 
dad de éstos a fallas por segunda ruptura 
con polarización directa. Los efectos de 
los grandes desplazamientos de fase de la 


el 


+ 
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señal han sido ilustrados en la Fig. 670, la 
que muestra las curvas de línea de carga 

un transistor perteneciente a un 
circuito en contrafase clase AB similar al 
que aparece en la Fig. 669, para frecuen- 
cias de señal de 1000 Hz y 10 Hz. El 
desplazamiento de fase es causado princi- 
palmente por el capacitor de salida. En 


ambos casos, el amplificador es excitado 


VAR 66 Y, Vera 8:Y Io 


CORRIENTE (1) - 1 A/DiV 





TENSION (V) -5 V/DIV 


Figura 670. Efecto de un gran desplazamiento 
de fase de la señal sobre las curvas de línea de 
carga de un transistor a bajas frecuencias. 


muy fuertemente hasta la saturación por 
una señal de entrada de 5 volts. La mayor 
disipación a 10 Hz, comparada con la 
obtenida a 1000 Hz, proviene del funcio- 
namiento simultáneo a alta corriente y al- 
ta tensión. El transistor debe admitir sin 
riesgos una corriente de 0,75 ampere_a 
una tensión de colector de 40 volts para 
una duración equivalente de los pulsos de 
alrededor de 10 milisegundos; también 
debe estar libre de fallas por segunda 
ruptura en estas condiciones. 


EFECTOS DE LA 
EXCITACION EXCESIVA 


El funcionamiento simultáneo a alta 
corriente y alta tensión también puede 
ocurrir en los amplificadores clase B a 
altas frecuencias cuando el amplificador 
es sobreexcitado hasta el punto de recor- 
tar las señales de salida, Por ejemplo, si la 
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señal de entrada aplicada al circuito de 
salida en serie en contrafase de la Fig. 
671(a) es suficientemente grande como 
para llevar los transistores a la saturación 
y al corte, el transistor A es llevado a la 
saturación y el transistor B al corte 
durante una parte del ciclo de entrada, La 
Fig. 671(b) muestra la forma de onda de 
la corriente de colector del transistor A 
en estas condiciones. 


+Voc 


lo 





(b) 


Figura 671. (a) Etapa de salldá en serle clase B; 


(b) forma de onda de la ani? de colector ' 


en condiciones de sobreexcitación (recorte). 


Durante el intervalo de tiempo de t, a. 


ta, el transistor A funciona en la región 
de saturación y la tensión de salida es 
recortada, La realimentación negativa 
efectiva se reduce entonces porque la 
tensión de salida nc sigue la señal de 
entrada sinusoidal. Por lo tanto, el transis- 


tor A es llevado aun más a la saturación 


por la señal de entrada no atenuada, 
Cuando el transistor B comienza a condu- 
cir, el transistor A no puede apagarse 
inmediatamente porque la excitación ex- 
cesiva produce un tiempo de almacena- 
miento grande. Como consecuencia de 
ello, el transistor B debe soportar casi 
toda la tensión de alimentación (con 
excepción solamente de la tensión de 
saturación del transistor A y de la caída 
de tensión a través de los resistores de 
emisor, si se usan) cuando su corriente 
aumenta debido a la señal de excitación, 
Para que se leia esta condición, se 
requiere una fuerte señal de entrada a una 
frecuencia suficientemente alta como pa- 
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ra que el tiempo de almacenamiento sea 
mayor que un cuarto de ciclo, 

Debido a la corriente de carga a través 
del capacitor de acoplamiento de salida, 
el transistor A de la Fig. 671(a) está 
también sometido a fallas por segunda 
ruptura con polarización directa si se 
aplican simultáneamente la tensión de 
alimentación de CC y una señal de 
entrada fuerte. 

Todas estas condiciones indican la 
necesidad de una buena “área segura” de 
funcionamiento. La Fig. 672 ilustra el 
área segura para el transistor RCA- 
2N3055. En todos los casos, las líneas de 
carga caen dentro del área segura garanti- 
zada para este transistor, 
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Figura 672. Gráfico de nenes del área de 
funcionamiento seguro del transistor de base 
homotax!ll RCA-2N3055. 


PROTECCION 
CONTRA CORTOCIRCUITOS 


Otro aspecto importante en el diseño 
de los amplificadores de audio de aíta 
potencia es la aptitud del circuito para 
soportar condiciones de cortocircuito, 
Como se explicó anteriormente, las condi- 
ciones de sobreexcitación pueden produ- 
cir corrientes desastrosamente altas y 
disipación excesiva en las etapas excitado» 
ra y de salida, Es evidente pues que se 
requiere alguna forma de protección 
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contra cortocircuitos. Una de estas téc- 
nicas ha sido representada en la Fig. 673; 
se puede apreciar que se ha colocado un 
resistor sensor de corriente R en la rama a 
masa de la carga. Si se produce cualquier 





Figura 673. Am ] 
trafase con protección para cortocircuitos. 


condición (incluso un cortocircuito) que 
carga 
Ri y 
ados, 
muy 


haga circular una corriente de 
| superior a la normal, los diodos C 
| CR; conducen en semiciclos altern 
proporcionando una realimentación 






plificador de potencia en con- 
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ción de los amplificadores. Esta realimen.- 
tación no debe exceder el margen de 
estabilidad del amplificador. Esta técnica 
no afecta de ninguna manera al normal 
funcionamiento del amplificador. 

Un segundo método para limitar la 
corriente está representado en el circuito 
de la Fig. 674. En este circuito, se usa una 
red polarizadora a diodos para establecer 
un límite de corriente fijo a los transisto- 
res de excitación y salida. En condiciones 
sostenidas de cortocircuito, sin embargo, 
los transistores de salida deben tolerar 
este límite de corriente y un semiciclo de 
la tensión de alimentación de CC. 

El circuito de la Fig. 675 ilustra una 
técnica de limitación de disipación que 
proporciona protección positiva para to- 
das las condiciones de carga. La acción 
limitadora de este circuito aparece en la 
Fig. 676. Esta técnica limitadora de área 
segura permite el uso de transistores de 

' excitación y salida de baja disipación y 
disipadores térmicos más pequeños en las 
etapas de salida. El uso de disipadores 
más reducidos es posible porque la disipa- 
ción para el peor de los casos es un 
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Figura 674, Amplificador de audio casi com 
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Figura 675. Salida de audio casi complementa- 

ria en la cual la red polarizadora de diodos y 

resistores es utllizada para evitar que los transls- 

tores complementarios QA, y Q, sean polariza- 

dos en sentido directo bor 1á oscilación de 
tensión de salida. 
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Figura 676. Líneas de carga del circuito de la 

Fig. 675. Las líneas de carga que muestran el 

efecto de la inclusión de una red de alta 

resistencia de diodos y resistores en el camino 

de polarización directa de Q, han sida represen- 
tadas con líneas de trazos.  ' 


de las condiciones de cortocircuito. Gra- 
cias a esta técnica, las cargas muy 
inductivas o capacitivas ya no constituyen 
un problema y son innecesarios los 
interruptores térmicos; además, la técnica 
08 poco costosa, 
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METODO DE DISEÑO 
DEL AMPLIFICADOR UNIVERSAL 


Un método de diseño de amplificado- 
res de audio de alta calidad lo constituye 
el “Programa de Amplificadores de Audio 
Universales”? de la RCA. El objetivo de 
este programa consiste en idear circuitos 
básicos que puedan usarse en una amplia 
variedad de amplificadores de audio prác- 
ticos para abarcar un extenso rango de 
potencias de salida, El programa ha 
proporcionado dos circuitos amplificado- 
res básicos; uno de ellos es un circuito de 
simetría complementaria verdadero y el 
otro un circuito de simetría casi comple- 
mentaria. Estos circuitos suministran 
prácticamente toda la información sobre 
requerimientos de los circuitos y los 
componentes que requiere un fabricante 
para producir una línea completa de 
amplificadores de audio de alta calidad 
prediseñados para potencias de salida de 3 


a 70 watts. Cada amplificador está diseña- 
do para tener la máxima relación entre 
rendimiento y costo. - 

Mediante pequeños cambios en los 
valores de los componentes, en tipos de 
transistores y en la tensión de alimenta- 
ción, estos dos tipos básicos de circuitos 
permiten al' fabricante de sistemas de 
audio compactos o de componentes de 
audio seleccionar 13 diseños distintos de 
amplificadores. Se elimina la necesidad de 
costosos y largos cálculos, requiriéndose 
sólo dos plaquetas impresas para todos los 
circuitos. Además, el fabricante puede 
elegir entre los circuitos de simetría 
complementaria verdadera y de simetría 
casi complementaria. 

La base del Programa de Amplificado- 
res de Audio Universales la constituye 
una familia completamente nueva de 
transistores RCA de bajo costo y alta 
calidad calculados especialmente para 
usarse en circuitos amplificadores de 
audio. Esta familia incluye un amplio 
complemento (27 tipos) de transistores 
n-p-n y p-n-p, tanto de silicio como de 
germanio incluyendo los tipos plásticos y 
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de base homotaxil, los cuales brindan la 
mejor solución a los problemas de segun- 
da ruptura. 


Circuito universal de simetría 
complementaria verdadera 


La Fig. 677 muestra la configuración 
básica de un circuito de simetría comple- 
mentaria verdadera que puede usarse para 
nuevos amplificadores de audio separa- 
dos. Tres de estos amplificadores poseen 
transistores complementarios únicamente 
de silicio; los otros seis amplificadores 
recurren a una combinación de transisto- 
res de silicio y germanio. Mediante una 
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combinación adecuada de valores de los 
componentes y de la tensión de alimenta. 
ción, es posible modificar la configura- 
ción “universal” básica para proporcionar 
potencias de salida de audio sinusoidales 
continuas de 3 (dos circuitos), $5 (dos 
circuitos), 7 (dos circuitos), 12, 16 o 20 
watts eficaces. Para cada nivel de potencia 
de salida, el circuito es diseñado para 
proporcionar toda la potencia nominal a 
frecuencias bien superiores a los 20 kHz 
con una distorsión armónica total del 1 
por ciento. 

Los valores de los componentes están 
indicados en el esquema del circuito y los 
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co puede usarso para nueve A ¿ oa) PACO e entregar una poteno a 
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transistores usados en las etapas de 
entrada y preexcitadora permanecen fijos 


para todos los niveles de potencia de 
salida. Los valores de todos los demás 
resistores y capacitores, los transistores de 
la etapas de excitación y salida y la 
- tensión de alimentación deben variarse 
para modificar el nivel de la potencia de 
salida. La Tabla XLI enumera los valores 
específicos de estos otros resistores y 
capacitores e indica los transistores nece- 
sarios para cada amplificador. La tensión 
de alimentación requerida para los dife- 
rentes niveles de potencia de salida está: 
indicada en la lista de tensiones que 
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acompaña al gráfico dei circuito de la 
Fig. 677, 


Para todos los ' fines prácticos, :el 
circuito universal de simetría complemen- 
taria puede considerarse como un verda- 
dero amplificador clase B. En la etapa de 
salida no se utilizan resistores de emisor y 
las bases del par complementario de 
transistores de salida están interconecta- 
das. Si no hubiera corriente de realimen- 
tación de CC (es decir, corriente prove- 
niente del divisor de tensión de salida 
Ris y Rig que vuelve a la base del 
transistor preexcitador Q, y que se 
requiere para establecer la tensión central 





Tabla XLI! — Transistores Necesarios y Valores de los Componentes para 
un Amplificador de Audio Universal de Simetría Complementaria 


Verdadera 
POTENCIA DE SALIDA 
watts (eficaces) 3 3 5 5 7 7 12 16 20 

TRANSISTORES (Todos (Todos (Todos 
COMPLEMENTARIOS 'de Si) (Si/Ge) de Si) (Si/Ge) de Si) (Si/Ge) (Si/Ge) (Si/Ge)  (Si/Ge) 
Tipos de transistores para las etapas excitadora y de salida: 

0, (excitador) 40611 40611 40616 40616 40616 40616 40389 40625 40628 
Qs (n-p-n salida) 40613 40610 40615 40618 40621 40620 40622 40624 40627 
Qs (p-n-p salida) 40612 40609 40614 40022 40022 40619 40050 40623 40626 
Valores de Capacitancia: : 

Cr (uF/V) 0,1/6 0,1/6 0,25/6 0,25/6 0,55/6  0,5/6 1/6 1/6 2/6 
Ca (pF) One” qe O (pao apa 

e (pF) 100 100 150 150 150 1560 220 470 270 

C. (uF/V) 500/12 500/12 500/12 500/12 500/12 500/12 500/15 500/15 500/15 
Ca (uE /V) 500/25 500/25 500/25 500/25 500/25 500/25 500/50 500/50 500/50 
Co (uF) 0,005  — 0,005  — | 0,005  — Es as a 
Valores de resistencia (todos los resistores son de Y. watt, si no se indica otra cosa): 
Rs (kilohms) 91 91 51 51 27 27 16 10 8,2 
Ra bloma er od abad Blois de ru0l oa. US 
Rs (kilohms) 2,7 2,7 3,3 3,3 5,1 5,1 1,5 6,8 8,2 
R» (kilohms) 3,9 3,9 3,9 3,9 3,9 3,9 2,1 2,7 2,2 
Ra (ohms) 620 620 620 620 620 620 390 430 360 
Ro (kilohms) 33 18 27 12 27 22 18 27 22 
Rio (Kilohms) 5,6 3 3,6 1,5 3,3 2,4 1,8 e 1 

Ria Aa 1 1 1,8 1,8 2,1 2,7 3,3 6,8 4,7 
Rin (ohms 120 120 110/1W 110/1W 120/1W 120/1W 91/2W  120/2W 100/2N 
Rue (ohms 150 150 110/1W 110/1W 120/1W 120/1W 91/2W 120/2W 100/2W 
Rio (ohms 22 22 27 27 47 47 56 100 100 
Ri (ohms 22 22 22 22 22 22 == Ss = 
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de la etapa de salida), ambos transistores 
serían polarizados en sentido inverso y, 
por lo tanto, irían al corte. A causa de 
esta realimentación de CC, el transistor de 
salida n-p-n Qs debe conducir una peque- 
ña cantidad de corriente, establecida por 
la red divisora de tensión de salida. Ésta 
corriente es por lo menos de un orden de 
magnitud inferior a la corriente reactiva 
requerida normalmente en una etapa de 
salida para reducir la distorsión de cruce. 
Debido a que el transistor de salida n-p-n 
(Qs) está encendido, el transistor de 
salida p-n-p (Qs) es polarizado en sentido 
inverso por la cantidad de tensión directa 
base-emisor requerida por el transistor 
n-p-h para proporcionar la corriente de 
realimentación de CC, La disipación en el 
transistor Qs producida por la corriente 
de realimentación es despreciable. Ade- 
más, la corriente de realimentación de CC 
es inversamente proporcional a la tempe- 
ratura porque la tensión base-emisor de 
los transistores excitador y preexcitador 
disminuye con la temperatura. Como 
resultado de ello, la ya insignificante 
disipación decrece al aumentar la tempe- 
ratura, j 
El uso de una etapa de salida comple- 
mentaria que funciona a polarización cero 
con un sólo excitador clase A redunda en 
una excepcional estabilidad de CC en el 
circuito amplificador universal de sime- 
tría complementaria. Cada transistor del 
par de salida complementario (Qs y Qs) 
es polarizado en sentido inverso durante 
la parte inactiva de su ciclo de funciona. 
miento; por lo tanto, la conducción en el 
modo común se mantiene en un valor 
pequeño, El circuito no requiere diodos, 
salvo en la fuente de alimentación de CC” 
La corriente reactiva de la etapa 
excitadora (Q3), que debe ser por lo 
menos igual a la corriente máxima de pico 
de la base requerida por el transistor de 
salida n-p-n, es establecida por los dos 
rosistores de polarización Ro y Rio. La 
corriente de colector del excitador es 
igual a la diferencia entre la tensión de 
imentación y la tensión central (tensión 
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en la conexión de emisor común de los 
transistores de salida complementarios) 
dividida por la resistencia en serie (Riz + 
Ria ). 

Para que el amplificador funcione 
correctamente, la corrienté que pasa por 
el resistor R¡¿ debe permanecer práctica- 
mente constante durante las excursiones 
de CA de la tensión de salida. Para este 
fin, se conecta un capacitor “tirabota” 
(bootstrap) C, entre la unión de los 
resistores Riz y Ria y los emisores 
(punto central) de los transistores de 
salida, Como la tensión existente a través 
de este capacitor no varía durante las 
excursiones de la tensión de salida de CA, : 
la variación de tensión es la misma en 
ambos puntos de conexión del capacitor. 
La variación de la tensión en la base del 
transistor de salida n-p-n (Qs) es casi la 
misma que en la unión de los resistores 
Ria y Ria y difiere sólo por una 
pequeña variación en tensión base-emisor 
del transistor Qs. Las tensiones en ambos 
extremos del resistor R;¿ varían, por 
consiguiente, en prácticamente la misma 
magnitud, de manera que la tensión y 
corriente en este resistor permanecen 
prácticamente constantes. 


Es importante que se aplique una 
tensión de polarización inversa base-emi- 
sor a los transistores de salida durante los 
semiciclos inactivos. Cuando se aplica 
polarización inversa a los transistores de 
salida durante el semiciclo inactivo, ellos | 
se apagan durante un lapso muy breve (la 
carga base-emisor almacenada desaparece 
rápidamente). En consecuencia, el funcio- 
namiento en alta frecuencia permanece en 
el modo clase B de alto rendimiento. 
Cuando los transistores de salida no son 
polarizados en sentido inverso y se permi- 
te en cambio su corrimiento, la carga 
almacenada mantiene a los transistores 
encendidos después de haber desapare- 
cido la excitación directa. El funciona: 
miento cambia entonces a contrafase 
clase A. Por lo tanto, se reduce el 
rendimiento y el drenaje de corriente, la 
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disipación y las temperaturas de funciona- 


miento aumentan a altas frecuencias. - 

La polarización para la base de la etapa 
excitadora se toma del punto medio de la 
etapa de salida. Como resultado de ello, 
se aplica a la base de la etapa excitadora 
realimentación de CC y CA proporcional 
a la tensión central. La tensión central de 
CC real que establece la realimentación 
depende de la relación de los resistores 
Ro y Rio y de la tensión base-emisor y la 
corriente de base de Qy. Si se drena una 
corriente continua intensa a través de R>, 
las variaciones en la corriente de base del 
transistor Q3 se hacen insignificantes. La 
tensión de CC en el punto central está 
entonces determinada por la tensión 
base-emisor del transistor Q3. Como el 
porcentaje de variación de la tensión 
base-emisor en un transistor de silicio es 
pequeño, la tensión de CC en el punto 
medio se mantiene cerca del valor desea- 
do. Los valores de los resistores Ry y R;¡ 
se eligen de manera que: 1) la corriente 
de drenaje en Ry sea grande comparada 
con la corriente de base en el transistor 
Q3; 2) la relación de los resistores propor- 
cione la tensión en el punto medio 
deseada y 3)se obtenga la cantidad 


deseada de corriente de realimentación de 


CA. 

Las etapas preexcitadoras del circuito 
del amplificador universal de simetría 
complementaria emplean un par de tran- 
sistores de silicio n-p-n (Q, y Q,) en un 
circuito acoplado directamente. La reali- 
mentación que va del emisor del transis- 
tor Q, a la base del transistor Q, sirve 
principalmente para mantener el punto de 
funcionamiento de CC del transistor Q, 
dentro de los límites necesarios para 
impedir una limitación del rango dinámi- 
co, a pesar de las variaciones en los 
transistores o en la temperatura. El 
resistor R, del lazo de realimentación 
también sirve como resistor de polariza- 
ción de CC desde la base del transistor Q; 
a masa (el resistor retorna a masa a través 
de los resistores divisores de tensión de 
salida Ris y Ri6). 
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Para la estabilización a alta frecuencia 
del lazo de realimentación, es necesario 
que un elemento del lazo tenga una 
respuesta de frecuencia relativamente me- 
nor que el resto. Debido a la realimenta- 
ción local establecida por el resistor Ry, 
la respuesta de la sección de salida es muy 
alta. Por lo tanto, es necesario limitar la 
respuesta en algún lugar de la sección de 
entrada. Para este fin se utiliza la capaci- 
tancia de realimentación colector-base 
Cop del transistor Q;. La alta impedancia 
de carga del colector del transistor Q,; 
hace que circule a través de esta capaci- 
tancia una corriente de realimentación 
local de alta frecuencia, limitando así la 
respuesta de alta frecuencia del transis- 
tor Q;. 

Las mismas reglas son válidas para la 
estabilización del lazo de realimentación a 
baja frecuencia. Es necesario que un 
elemento del lazo tenga una respuesta de 
frecuencia relativamente menor que el 
resto. La respuesta de baja frecuencia está 
limitada por Cg, el capacitor de acopla- 
miento de parlante. 

En razón de que el valor del resistor 
R, es establecido por las consideraciones 
de polarización de CC para la etapa de 
entrada, se establece la cantidad adecuada 
de realimentación en el lazo de CA 
derivando la realimentación desde un 
divisor de tensión a través de la salida. 
Los resistores Ria y Rig dividen la 
tensión de salida hasta un nivel que 
proporciona la corriente de realimenta- 
ción deseada a través de R,. Los resisto- 
res Ria y Ri4 también sirven como 
terminación de salida cuando no hay 
carga de parlante. 

Cuando se aplica realimentación a la 
base de un transistor, éste debe ser 
excitado por una fuente de corriente. Si 
se utiliza un resistor para proporcionar 
esta fuente, el resistor también aisla la 
realimentación del resto del circuito. El 
resistor R, sirve como fuente de corriente 
para el transistor Q, e impide que la 
realimentación actúe sobre el circuito 
preexcitador. 
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A continuación se dan algunas de las 
ventajas del modo en clase B y del 
amplificador universal de simetría” com- 
plementaria: 

1. Muy baja disipación en la etapa de 
salida con señal cero. 

2. Zumbido y ruido reducidos en la 
salida. La mitad p-n-p de la etapa de 
salida está apagada y no es encendida por 
el zumbido o el ruido. Sólo aparece a la 
salida el zumbido y el ruido amplificado 
por el transistor de salida n-p-n. 

3. Reducida distorsión armónica total 
como resultado directo de las grandes 
cantidades de realimentación necesarias 
para reducir la distorsión de cruce. Este 
amplificador requiere una etapa de ganan- 
cia adicional debido a la realimentación. 
Esta etapa adicional se incluye a cambio 
del diodo de polarización de la etapa de 
salida y de los resistores de emisor. 
Aunque la distorsión de cruce es siempre 
mayor en los amplificadores clase B que 
en los amplificadores clase AB, los prime- 
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ros pueden diseñarse para tener una dis- 
torsión por intermodulación ¿ceptable (la 
cual es primordialmente torsión de 
cruce). 
4. Reducido efecto de Almacenamien- 
to en los transistores de salida. Esta 
ventaja es inherente a todos los amplifica- 
dores de simetría complementaria verda- 
dera; cuando uno de los transistores de 
salida se enciende, éste automáticamente 
polariza em sentido inverso «a los otros 
transistores y extrae así a la carga 
almacenada de la región de base del 
transistor apagado. 

5. Reducidos requerimientos de ten- 
sión de alimentación debido a la elimina- 
ción de los resistores de emisor en la 
etapa de salida. No existen caídas de 
tensión entre la fuente de alimentación y 
el parlante, salvo en los transistores; por 
lo tanto, la tensión de la fuente puede 
reducirse en 2(Rr lp). 

En la Tabla XLIM se indican las 
características de funcionamiento típicas 





Tabla XLIIll — Datos de Funcionamiento Típico de los Circuitos de 
Simetría Complementaria (3 a 20 Watts) 


| (Medidos a una tensión de línea de 120 V, Ta = 25*C y una frecuencia de 1 KHz, a menos que se indique 











otra cosa.) 
Potencia Salida (W) Zumbido y ruido  Sensibi- 10 d8 por debajo 
(carga: 8 ohms) (dB) lidad Resis — delaP,., continua 
Continua Musical Dinámica (Por debajo de la (mV) tencia 
Descripción IMDAT  5%DAT  1%DAT  P.. continua) de DIM(%) 
del fuente fuente fuente Entrada Entrada (Para P entrada (69 Hz y 7 
Circuito no ragul, regulada regulada  encorto abierta continua) (0) kHz, 4:1) 
3W (Todos de Si) 3 4.5 3,6 62 59 110 91 0,5 
3W (Si/Ge) 3 4,5 3,6 62 59 110 91 0,5 
5W (Todos de Si) 5 6,5 5,8 71 69,5 100 51 0,6 
5W (Si/Ge) 5 6,5 5,8 21 69,5 100 51 0,6 
7W (Todos de Si) 7 11 8 - 69 110 21 0,8 
- TW (Si/Ge) 7 11 8 71 69 110 27 0,8 
12W (Si/Ge) 12 15 13 17 Mo. 100 16 0,6 
16W (Si/Ge) 16 20 19 84 66 120 10 0,2 
20W (Si/Ge) 20 30 26 82,3 82,3 100 8,2 0,25 
| -EOOOK2<«+ ++; Á <ÁO_  — _—- AA 
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de todos los amplificadores derivados del 
circuito básico universal de simetría com» 
plementaria. La Fig. 678 muestra las 
curvas de distorsión en función de la 
potencia de salida y la respuesta de salida 
en función de la frecuencia para el 
amplificador de'20 watts. Con excepción 
del nivel de potencia de salida, estas 
curvas son también representativas del 
comportamiento obtenido con los otros 
amplificadores de simetría complemen- 
taria, 
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lista de tensiones que acompaña al diagra- 
ma del circuito indica la tensión de 
alimentación requerida para cada nivel de 
potencia de salida, 


Los amplificadores universales de sime- 
tría casi complementaria poseen transis- 
tores de salida n-p-n de silicio de base 
homotaxil que se caracterizan por su 
solidez. Estos transistores y los transisto- 
res excitadores para el amplificador com- 
plementario funcionan en clase 'AB en 
una disposición que asegura un pequefio 


RESPUESTA RELATIVA—A4B 





FRECUENCIA—HZ2 


(b) 


Figura 678, Curvas de funcionamiento del amplificador de simetría complementaria de 20 watts: 
(a) distorsión en función de la potencia de salida; (b) respuesta relativa en función de la frecuencia 
(diseño de simetría complementaria universal). 


Circuito universal de simetría 
casi complementaria 


La Fig.679 muestra la disposición 
básica de un circuito de simetría casi 
complementaria que puede proporcionar 
un funcionamiento excelente según las 
más severas exigencias de los fabricantes 
de amplificadores de alta fidelidad, Este 
circuito básico puede usarse para cuatro 
circuitos amplificadores de audio separa- 
dos que proporcionan potencias de salida 
continuas sinusoidales de 12, 25, 40 y 70 
watts (eficaces), haciendo pequeñas modi- 
ficaciones en los valores de los componen- 
tes, en la tensión de la fuente y en los 
transistores. Los valores de algunos com- 
ponentes (indicados en el esquema del 
circuito) y los transistores de los circuitos 
de entrada, preexcitación y protección 
son los mismos para todos los niveles de 
potencia de salida, La Tabla XLIV enu- 
mera los demás requerimientos de los 
componentes para los cuatro circuitos. La 


drenaje de corriente con señal cero. Otras 
características del circuito son las etapas 
preamplificadora y preexcitadora acopla- 
das directamente y la protección contra 
cortocircuitos o limitación de área segura. 

La etapa preamplificadora se compone 
de un circuito puente balanceado (Q, y 
Q,) que mantiene una tensión de reposo 
de CC cero en la salida. La realimentación 
se acopla a través del resistor R¿ y 
se provee referencia de masa a través 
del resistor R, y. el capacitor C¿. Los 
emisores comunes son retornados a la 
fuente positiva a través del resistor Ry, el 
diodo D, y el resistor Rs. El diodo D, y 
el capacitor C¿ reducen al mínimo los 
transitorios de apagado y proporcionan 
desacoplamiento de la fuente de alimenta- 
ción. El circuito puente está acoplado 
directamente a una etapa preexcitadora 
clase A (Q3), la que se acopla a los 
excitadores complementarios (Q4 y Qs) a 
través de Ri». El circuito de protección 
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Tabla XLIV — Requerimientos de los Transistores y Valores de los Com- 


ponentes para el Amplificador de Audio Universal de Si 
Cuasi-Complementaria 


POTENCIA DE SALIDA 
watts (eficaces) 12 
TRANSISTORES Todos de 
COMPLEMENTARIOS Silicio 





25 40 Y 70 
Todos de Todos de Todos de 
Silicio Silicio Silicio 


Tipos de transistores para las etapas excitadora y de salida: 


O4 (n-p-n excitador) 2N3568 
Os (p-n-p excitador) na 


Qs, 0, (salida) 


Valores de resistencia (todos los resistores son de Y watt si no se indica otra cosa) 


Ra (kilohms) 10 

R+ (ohms) 750 

Ra (ohms) 1000 

Rio (ohms) 1800 

Ru (ohms) 40 

Rua (ohms) 180 

Raz, Ras (ohms) 0,47/5W 


para limitación de disipación está también 
conectado a este punto, El propósito de 
este circuito es, como ya se mencionó, 
impedir que la etapa de salida comience a 
conducir si se produce una disipación 
anormalmente alta. El circuito limitador 
de disipación proporciona una derivación 
para la corriente de excitación desde el 
excitador asociado y los dispositivos de 
salida, El resistor R;,, proporciona cierta 
limitación de la corriente que el transistor 
Qy debe soportar durante las condiciones 


de sobrecarga, El capacitor Cy puentea a 


Ri2 para mejorar la respuesta a transito- 
rios. Los diodos D,, D, y D, y el resistor 
R;,, suministran una polarización directa 
controlada a los excitadores y a los 
dispositivos de salida, de manera que se 
mantiene el funcionamiento en clase AB. 
El capacitor “tirabota” C¿ suministra la 
oscilación de tensión adicional necesaria 
para saturar el par de salida superior (O, 
y 04) a través de los resistores Ra y Rio. 
El capacitor proporciona una oscilación 


2N3568 40635 40594 
2N3638 40633 40595 
40632 40633 40636 
12 15 8 

680 560 470 
1800 2200 2700 
2200 2700 3300 

47 47 47 

270 390 470 
0,43/5W 0,39/5W 0,33/5W 


de tensión controlada a través de Ro y 
R¡3 para superar las pérdidas normales 
introducidas por el resistor R;»,. El 
resistor R,3 y el capacitor Cg proporcio- 
nan desacoplamiento a altas frecuencias 
para la línea de alimentación negativa de 


CC. Los resistores Ray y Rai. junto con 
R22 y Raz, permiten la necesaria estabili- 
zación para los transistores de salida (Qs 
y Q7). La corriente pasa a través del 
resistor Ro23 para detectar los ciclos 
positivos y se acopla al transistor Qg a 
través del resistor R,»,. El resistor Ria y 
el diodo D¿ proporcionan la detección 
simultánea de tensión. La corriente es 
detectada a través del resistor R2 para la 
limitación de los ciclos negativos, aco- 
plándose al transistor Qo a través del 
resistor R,¡g. La detección de tensión 
mediante los resistores Ry; y Rió y el 
diodo D, produce una variación en la 
pendiente de las curvas de limitación. Los 
resistores Ray y Ras, los capacitores Cia 
y Cis y el dios L¡ proporcionan la 
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| TIPO 
l IN3754 


La Yun 


de 
Des de 
F 18K 


NOTA: — PsaL vs 
(wW) (tv) 
12 19 
25 26 
40 32 
70 42 


Figura 679, Circuito amplificador de audio universal 
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(VER NOTA) 
vs 
odé 
TIPO s0v 1 
4 2N3568 


) ed 

$ le 

| TIPO 
IN3193 


MILLER 4622 O 
OR EQUIVALENTE 





o e. e. e. 


Todas las resistencias están en ohms y son de Y. W 

a menos que se indique otra cosa. 

Todos los valores de capacitancias están en microfarads - 
a menos que se Indique otra cosa. 


de simetría casi complementaria. Este 


circuito puede usarse Para Cuatro amplificadores de audio separados capaces de entregar potencias 
de salida de 12 a 70 watts (eficaces). 


reducción de altas frecuencias (por enci- 
ma de los 50kHz), de manera que es 
posible mantener un buen margen de 
estabilidad en cualquier condición de 
carga; los capacitores Cip, Ci, y Cia 
proveen estabilidad adicional durante la 
limitación. Los diodos D;5 y Dz impiden 
la polarización directa de las juntu- 
ras colector-base de los transistores Qs y 
Q, durante los semiciclos alternados de 
la señal. Los capacitores Cia y Cié se 
encargan de la supresión de parásitos. El 
diodo Dy y el resistor R;g aseguran la 
adaptación de trasconductancias entre 
los pares Darlington superior e inferior 





para reducir al mínimo la distorsión a 
bajo nivel. 

La Tabla XLV resume las característi- 
cas de funcionamiento de los cuatro 
amplificadores que pueden diseñarse con 
el diseño universal de simetría casi com- 
plementaria. Cada amplificador suminis- 
tra toda la potencia de salida nominal a 
frecuencias muy superiores a los 20 kHz 
con una distorsión armónica total del 1 
por ciento. Las curvas de distorsión en 
función de la potencia de salida y de la 
respuesta de salida en función de la 
frecuencia, para el amplificador de 60 
watts de la Fig. 680, indican las capacida- 
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des de funcionamiento de estos amplifica- DISEÑO DEL 
dores, AMPLIFICADOR PUENTE 


La Fig. 681 muestra el (diagrama de 
bloques de un circuito lificador de 













2 AAA audio que, para determinada tensión de 
; ¡HOUTL  Aumenración Y | alimentación de CC, capacidad de ruptura 
S 05 LE A por tensión de los transistores y carga, 
% Os puede suministrar cuatro veces más po 
1 QS: ES tencia de salida que con una etapa 
Sad SS pal a E 
¡ AAA 70 100 


POTENCIA DE SALIDA-—W 


(a) 


LILIA 
Ll covers ll] | 






RESPUESTA RELATIVA—4B 
E 


FRECUENCIA—Hz 


(b) 


Floura 681. Diagrama de bloques del circulto 
amplificador de audio tipo puente, 


Figura 680. Curvas de funcionamiento del am- , / ; 
lficador de audlo de simetría casl complemen: salida de audio en contrafase convencio- 
arla: (a orsión a po a la; : : 

(Bd vespuesta relativa en función de la frecuen: Mal. Alternativamente, es posible obtener 

cla. (Estas curvas son representativas dei funclo-. con este circuito una potencia de salida y 


| namiento el diseño universal . : 
de Eimería casi complementaria.) una carga determinadas con la mitad de la - 





Tabla XLV —- Datos de Funcionamiento Típicos de los Circuitos de Sime” 
tría Cuasi-Complementaria (12 a 70 Watts) | 


(Medidos a una tensión de línea de 120 V, T, =25* € y una frecuencia de 1 kHz, a menos que se indique otra cosa) 


Zumbido y ruido  Sensi- 10 dB por debajo de 


Potencia Salida (W) (dB) bilidad la Psai continua 
(carga: 8 ohms) (Por debajo de la (mV) Resistencia 
Continua Musical Dinámica — P,,, continua ) de 
Descripción 1%DAT  5%DAT 1% DAT entrada DIMT (9%) 
dels fuente fuente fuente Entrada Entrada  (ParaP,,, (K90) (60 Hz y 7 
Circuito no regul, regulada regulada en corto abierta continua kHz, 4:1) 
12 W (Todos de Si) 12 18 16,5 75 70 500 20 Í 


0 
25 W (Todos de Si) 25 38 33 80 75 600 20 0, 
40 W (Todos do Si) 40 55 50 80 75 600 20 0, 
70 W (Todos de Si) 70 100 88 85 80 700 20 0 
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tensión de alimentación y las capacidades 
de ruptura por tensión de los transistores 
que se: requieren para los circuitos con- 
vencionales. Bste comportamiento es po- 
sible porque la carga puede hacer oscilar 
toda la tensión de alimentación en cada 
semicicio. La carga está acoplada directa- 
mente entre el punto medio de las dos 
etapas en contrafase conectadas en serie. 


Esta disposición tipo puente elimina la 


necesidad de capacitores de acoplamiento 
o trasformadores costosos. Estas caracte- 
rísticas son muy interesantes para aque- 
llas aplicaciones en las cuales la tensión de 


alimentación es fija, como ocurre en las 


fuentes de automóviles o aviones. 
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El circuito amplificador puente se 
compone en esencia de dos amplificado- 
res de simetría complementaria con la 
carga acoplada directamente entre los dos 
puntos centrales. Cada sección amplifica- 
dora es excitada por una etapa excitadora 
clase A que usa un par Darlington de 
transistores. Los amplificadores deben ser 
excitados con un desfasaje de 180 grados. 
Esta excitación de fase doble se realiza 
mediante una etapa de entrada tipo 
amplificador diferencial, la cual también 
tiene la ventaja de su impedancia de 
entrada alta, 

La Fig, 682 muestra la disposición 
básica de un circuito experimental dise- 


Figura 682, Circuito básico de un amplificador de audio tipo puente. 
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ñado para evaluar el amplificador tipo 
puente. La principal diferencia entre este 
tipo de circuito y el circuito convencional 
de simetría complementaria, además de la 
mayor potencia de salida, es la corriente 
más alta que requieren las etapas excita- 
doras clase A. Esta corriente es dos veces 
superior al valor que se requiere normal- 
mente debido a que el valor de pico de la 
corriente de salida es doble. La red de 
realimentación que va desde cada salida 
de simetría complementaria a la base de 
la correspondiente etapa excitadora clase 
A, red que establece la tensión en el 
punto medio de la etapa de salida, 
también proporciona un mínimo de 
22 dB de realimentación de CA. 

La etapa de entrada del amplificador 
diferencial funciona con una corriente de 
entrada de pico diez veces superior al 
valor requerido con el fin de asegurar el 
funcionamiento lineal. La realimentación 
balanceada se toma de cada lado de la 
carga y se vuelve a acoplar a las bases 
separadas de los transistores del amplifica- 
dor diferencial. La Fig. 683 ilustra las 
curvas de distorsión armónica total en 
función de la potencia de salida para un 
funcionamiento del amplificador puente 
con 0 dB, 20 dB y 28 dB de realimenta- 
ción balanceada. Las Figs. 684 y 685 


100 mV PARA 6W 
1VY PARA 6W 
3V PARA 6W 


DISTORSION ARMONICA 
TOTAL-% 





POTENCIA DE SALIDA—W 


ura 683. Distorsión armónica total (a 
1 KHz) del amplificador de audio en puente en 
función de la potencia de salida para diferentes 
valores de realimentación de lazo balanceada. 
(El comportamiento de la distorsión es compa- 
rablo al de un amplificador de un extremo que 
suministra un cuarto de la potencia de salida 
para la misma tensión de alimentación de CC.) 
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Figura 684. Distorsión armónica total del am- 
plificador de audlo tipo puente en función de la 
frecuencia. 


muestran la distorsión armónica total y la 
respuesta: relativa en función de la fre- 
cuencia para el amplificador puente fun- 
cionando con 20dB de realimentación 
balanceada. 

Un problema que surge en el amplifica- 
dor puente es la obtención de una tensión 
de diferencia cero en el punto medio. El 
circuito de carga conduce una corriente 
continua proporcional a la diferencia 
entre la tensión en los puntos medios de 
las dos etapas de salida de simetría 
complementaria. La disipación de CC en 
el circuito de carga es, lógicamente, 
proporcional al cuadrado de la tensión de 
diferencia. En este circuito experimental, 
se usan dos potenciómetros para balan- 
cear la tensión “del punto medio de las dos 
secciones de la etapa de salida. 





ATV O O a a 
AA 
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Figura 685. Respuesta relativa del amplificador 
de audio tipo puente, 
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CIRCUITO HIBRIDO 


El amplificador de potencia lineal 
híbrido RCA-HC1000 es un sistema am- 
plificador completo y muy versátil, per- 
fectamente adecuado para usarse como 
amplificador de potencia de audio, como 
así también para una amplia variedad de 
otras aplicaciones a frecuencias que van 
desde CC a 50 kHz. Este circuito híbrido 
combina alta disipación de potencia, 
circuito complejo y una red interna de 
protección de carga en una cápsula 
pequeña y fácil de manipular que puede 
entregar una potencia de salida eficaz de 
100 watts en una carga de 4 ohms con 
una corriente de pico de 7 amperes. El 
circuito HC1000 funciona con una ten- 
sión de alimentación total de 75 volts y 
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puede entregar 60 watts de potencia de 
salida a una frecuencia de 30 kHz. Las 
excelentes capacidades de funcionamien- 
to del HC1000 se obtienen mediante el 
uso de técnicas de construcción híbridas 
junto con varias innovaciones en el diseño 
que aprovechan los procesos antes incom- 
patibles para ampliar las actuales capaci- 
dades tecnológicas. (La estructura interna 
y las características especiales del 
HC1000 fueron descriptas anteriormente 
en el estudio general incluído en el 
capítulo “Circuitos de Potencia Hí- 
bridos”.) | 


Descripción del circuito 


El diagrama esquemático del amplifica- 
dor de potencia lineal híbrido HC1000 
aparece en la Fig. 686. El circuito se 


(0) 





CIRCUITO Dg 
LIMITADOR DE 


LINEA DE CARGA 





LOS VALORES DE RESISTENCIA ESTAN EN OHMS. 


LOS VALORES DE CAPACITANCIA ESTAN EN 
MICROFARADS A MENOS QUE SE INDIQUE OTRA COSA. 
*PLACA DE BASE/ALETA DE MONTAJE. VER DIAG RAMA DE DIMENSIONES. 
** ADVERTENCIA: LA RESISTENCIA EXTERNA DE CC ENTRE LOS TERMINALES 3 Y 4' 
sE MANTENDRA A 0,5 £2 O MENOS PARA PROTEGER A Raz DE UNA 
DISIPACION EXCESIVA Y DE POSIBLES DAÑOS. SE TOMARAN 
PRECAUCIONES PA RA ASEGURAR BUENAS CONEXIONES ELECTRICAS 


A LOS TERMINALES 3 Y 4, 


Figura 6860, Diagrama esquemático del amplificador de potencia lineal híbrido RCA-HC1000. 
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componé de una etapa de entrada amplifi- 
cadora diferencial (Q, Hasta Q,) seguida 
por una fuente de corriente bidireccional 


(Q4 y Qs) que excita las etapas de salida 


clase B (Qgz hasta Q,,). El resistor de 
polarización Ra deriva la entrada a masa 
y fija la impedancia de entrada en 18000 
ohms. El capacitor Cz no produce una 
reducción significativa en la impedancia 
de entrada a frecuencias inferiores a: los 
50 kHz. Los resistores R,,-R3 y Ra 
proporcionan la polarización de CC al 
transistor Q;. 

El amplificador diferencial de entrada 
se compone de los transistores Q, y Q». 
La señal de entrada se aplica a la base de 
Q, (es decir, al terminal de entrada no 
inversor del amplificador). La base de Q, 
recibe una señal de realimentación prove- 
niente de la salida a través del resistor Ry. 
La fuente de corriente constante del 
circuito de emisor, Q3, permite que el 
funcionamiento del amplificador diferen- 
cial sea independiente de la tensión de la 
fuente. 

La fuente de corriente bidireccional se 
compone de un transistor de fuente de 
corriente, Q4 y un amplificador clase A, 
Qs. Puesto que tanto el amplificador 
diferencial como la fuente de corriente 
bidireccional son independientes de las 
variaciones de la tensión de alimentación, 
- el amplificador completo puede funcionar 
dentro de un rango de tensiones de 
alimentación de 30 a 75 volts sin ajustes 
de polarización. La alta impedancia de 
salida de Q4 y Qs hace que los transisto- 
res de salida funcionen dentro de sus 
características de ganancia de corriente, 
permitiendo el funcionamiento en clase B 
con una mínima distorsión de cruce. 

Las etapas de salida utilizan configura- 
ción Darlington de seguidor de emisor del 
tipo de simetría casi complementaria. Los 
transistores de potencia Qi y Q;,1 son 
dispositivos robustos homotaxiles de difu- 
sión simple que poseen excelentes capaci- 
dades de segunda ruptura. Los resistores 


Rao y Rai proporcionan estabilidad y 
puntos sensores para la red de protección 


Circuitos de Potencia RCA 


contra cortocircuitos. Los dlodos D, y 
D¿ protegen los transistores de salida de 
los potenciales inversos que se producen 
durante la conmutación ¡de una carga 
acoplada por trasformador. 


Conexiones típicas 
del amplificador de audio 

Las conexiones típicas para el HC1000 
para usar como amplificador de audio 
aparecen en la Fig. 687. La Fig. 687(a) 
ilustra el método para usar una fuente 
dividida con una carga acoplada directa- 
mente, mientras que las Figs. 687(a) y 
687(c) muestran una fuente simple con la 
carga acoplada capacitivamente. La ga- 
nancia puede regularse variando la resis- 
tencia de control de ganancia Ra. La 
impedancia de entrada es nominalmente 
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ENTRADA 12V 
7 _ 


S5uF 
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CIQUra 687. Conexiones Al 18R an 91000 
mo amplificador: (a) con e A 
ción dividida y carga ¿AcoBlacia ASADO (0) 
y (c) con fuente de lón simple y ca 
SAIAAA por capacitor, 
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de 18000 chms; la impedancia de salida 
varía con la frecuencia, como se ve en la 
Fig. 688 y se la puede variar ajustando 
Ra, Fig. 689, 
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a 


FRECUENCIA (f)—Hz 


Figura 688. Impedancia de salida en función de 
la frecuencia para los circuitos de la Flg. 687. 


Cuando el circuito HC1000 se conecta 
en la forma mostrada en la Fig. 687 y 
funciona a 1 kHz, la distorsión armónica , 
total es menor que el 0,5 por ciento a una 
potencia de salida de 60 watts y caídas 
por debajo del 0,15 por ciento a 1 watt. 
La capacidad a baja frecuencia puede. 
mejorarse aumentando el valor de los 
capacitores de acoplamiento en la entrada ' 
y en serie con el resistor de control de 
ganancia. La reducción a altas frecuencias 
depende de la disipación de potencia sólo 
en pequeña medida; sin embargo, a un 
determinado nivel de potencia, la frecuen- 


IMPEDANCIA DE SALIDA (2)-OHMS 





200 400 600 800 1050 
RESISTENCIA DE REALIMENTASION (Rg)—OHMS 


Figura 689. Impedancia de salida en función de 
la rosistencia de control de ganancia RG. 
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cia puede limitarse si la disipación de 
potencia se hace excesiva, 


Amplificador de audio 
acoplado por trasfoszmador 


En algunas aplicaciones es necesario 
entregar potencia considerable a una 
carga de alta impedancia, debiéndose usar 
un trasformador, Fig. 690. Sin embargo, 
cuando se utiliza esta configuración es 
necesario tomar precauciones, 





Figura €90. Conexlones típicas ara el HC1000 
con fuente de alimentación dividida y carga 
acoplada por trastormador. 


Cuando 'el amplificador está eh el 
modo de reposo, la tensión de diferencia 
(tensión de carga de reposo), que es 
típicamente de 75 milivolts, puede llegar 
nasta 250 milivolts mientras. que la 
resistencia de CC del primario del trasfor- 
mador es de varios miliohms. La corriente 
de diferencia resultante puede ser sufi- 
ciente para activar la red de protección 
contra cortocircuitos y causar considera- 
ble disipación de potencia en un disposi- 
tivo de salida. Para corregir esta situación 
se pueden usar los siguientes métodos: 

1, Utilizar un trasformador con bobi- 
nado primario de alta resistencia. 

2. Agregar resistencia en serie con el 
primario, 

3. Agregar un capacitor electrolítico 
adecuado en serie con el primario. 

4. Balancear la tensión de diferencia 


mediante una: red balanceadora, como se 


ve en la Fig. 691. El coeficiente típico de 
temperatura de la tensión de diferencia es 
de 0,4 milivolt por *C hasta temperaturas 
de carcaza de 100%C, 
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HCIOOO 





+37V 


Figura 691. Red balanceadora para el circuito 
de la Fig. 690. 


Puede surgir otro problema cuando el 
amplificador trabaja por debajo de la 
capacidad de baja frecuencia del trasfor- 
mador. A tales frecuencias, el trasforma- 
dor presenta una carga inductiva que 
puede activar el circuito de protección. 
La condición transitoria resultante puede 
distorsionar la forma de onda, Fig. 692. 
La solución a este problema consiste en 
diseñar el traformador para que sea 
compatible con la frecuencia mínima a la 
cual se usará el amplificador. 
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Figura 692. Distorsión de la forma de onda 
causada por las limitaciones de baja frecuencia 
del trasformador. 


Amplificadores puente 


En la configuración de la Fig. 693 se 
pueden usar dos amplificadores HC1000 
para proporcionar potencias de salida 
amplificadas superiores a los 100 watts. 
La potencia de salida máxima es de 200 
watts porque la tensión de carga efectiva 
se duplica mientras que la corriente de 
carga máxima permanece estable. En este 
circuito, los terminales de la red de 
protección están conectados a extremos 
opuestos de la carga en lugar de hacerlo a 
masa para aumentar la pendiente de la 
curva de la red de protección. Sin 
embargo, la curva permanece dentro del 
área de funcionamiento seguro de los 
transistores de la red de protección para 
tensiones de hasta +23 volts, mientras que 


=Y 


(6) 

de 
(8) 
(SH = 
R2 


+y 2208 


Figura 693, Amplificador puente con dos módulos híbridos HC1000 para suministrar más de 
100 watts. 
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Figura 694. Amplificador puente con fuente de alimentación de terminación simple. 


la protección contra cortocircuitos sigue 
siendo igual que para un sólo amplifica- 
dor, | 

Debido a que los amplificadores deben 
ser excitados con un desfasaje de 180 


grados, un amplificador recibe su señal de 


entrada en la entrada inversora. Las 
resistencias R, y R, se eligen de manera 
que proporcionen la impedancia de entra- 
da adecuada de cada amplificador para la 
“misma ganancia de tensión en una carga 
fija. | 

En la Fig. 694 se muestra un amplifica- 
dor puente con una fuente de termina- 
ción simple. En esta configuración, la 
fuente de señales puede separarse de masa 


como se puede apreciar. Si es necesario 
conectar a masa al generador, las fuentes 
pueden aislarse. Si se requiere una carga 
conectada a masa, es necesario utilizar un 
trasformador. | 

La distorsión no es apreciablemente 
mayor en la disposición puente de'las 
Figs. 693 y 694 que en un sólo amplifica- 
dor, Las mediciones con una carga acopla- 
da directamente daban niveles de distor- 
sión armónica total inferiores al 0,2 por 
ciento a 1 kHz y una potencia de salida 
de 40 watts. Los niveles de disipación de 
potencia se calculan mediante una resis- 
tencia de carga aparente que es la mitad 
de la resistencia de carga real. 
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Fuentes de Potencia para 
Aplicaciones Ultrasónicas 


Ultrasónica es un término que se aplica 
á un campo relativamente nuevo de la 


ingeniería en el cual se usa energía ' 


acústica de alta frecuencia para obtener el 
mejoramiento final de un producto o 
proceso, Este mejoramiento puede apli- 
carse a procesos de limpieza, soldadura, 
taladrado, despumación y desgasificación, 
como así también a controles, medicio- 
nes, detecciones y diagnósticos médicos. 

El rango de frecuencia empleado en la 
ultrasónica está generalmente entre 
15 kHz y 10 MBz. Algunas pocas aplica- 
clones utilizan frecuencias menores para 
lograr un desplazamiento mínimo de las 
purtículas; en estas frecuencias inferiores, 
sin embargo, el nivel de potencia debe ser 
bajo para evitar molestias a quienes 
trabajan en las proximidades. En aplica- 
clones de pruebas se requieren frecuencias 
superiores Nerds cuanto menor es la 
longitud de onda tanto más pequeña será 
la falla que puede detectarse, 

El nivel de potencia usado en ultrasó.- 
nica depende de la aplicación. Las Opera- 
clones de limpieza industrial en gran 
escala pueden requerir muchos kilowatts, 
mientras que las aplicaciones de medición 
y verificación necesitan sólo unos pocos 
microwatts, La Tabla XLVI enumera 
algunas de las aplicaciones industriales 

erales de la vltrasónica, junto con una 

ve descripción de las diferentes aplica. 
clones y la potencia y frecuencia t picas 
que requieren cada una de ollas, 


CARACTERISTICAS DE LOS | 
TRASDUCTORES ULTRASONICOS 


Para producir energía ultrasónica es 
posible utilizar numerosos dispositivos, 
los cuales reciben el nombre de trasduc- 
tores. Todos los trasductores pueden 
clasificarse en algunos de estos tres. 
grupos: mecánicos, magnetoestrictivos o 
electroestrictivos, Los trasductores me- 
cánicos se aplican principalmente para la 
producción de oscilaciones acústicas y 
ultrasónicas en el aire u otros medios 
gaseosos. Los trasductores mecánicos 
usados en el aire incluyen silbatos, genera- 
dores de chorro de gas y sirenas, Las 
fuentes de potencia usadas en estos 
dispositivos incluyen generalmente algún 
tipo de gas o fluido a presión. Los 
trasductores de gas y líquidos convierten 
una fuerza mecánica constante en una 
fuerza mecánica vibratoria, 


Sin embargo, en los sólidos no es 
osible el mismo efecto, En este caso, una 
ente de energía eléctrica a la frecuencia 

de funcionamiento requerida se convierte 
en una fuerza mecánica vibratoria, Esta 
conversión se realiza mediante materiales 
especiales que poseen propiedades magne- 
toestrictivas o electroestrictivas, 


Magnetoestricción es el nombre que se 
aplica a la variación de longitud de un 
material magnético sometido a la influen- 
cla de un campo magnético externo, El 
alargamiento o contracción de un mato: 





Tabla XLVI — Aplicaciones Ultrasonicas, 


"y diagnósticos 
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mediante bisturí ultra- 
sónico, Localización 

de tumores y otras do- 
lencias utilizando la 
técnica de eco de pulsos 


Aplicación Descripción Ranyu de Rango de 
potencia frecuencia 
(watts) (kHz) 
Limpieza y desengrase Una solución limpiadora 50 a 25,000 20 a 40 
ultrasónicos cavitante limpia las pie- (Típicamente 
zas sumergidas en esa so- 100 watts por 
lución cada 3,7 litros 
: de solución) 
Taladrado, corte y pu- Un lodo abrasivo entre la 50 a 2.000 16 a 30 
lido de materiales du- herramienta vibratoria 
ros y quebradizos y la pieza trabajada cor- 
ta el matarial 
Soldadura blanda y La soldadura que vibra ul- 0,5 a 250 16430 
dura trasónicamante quita la 
película da óxido elimi- 
nando la necesidad de 
fundente 
Soldadura de metales Una herramienta vibrato- 10 a 1.000 16830 
y plásticos ria genera alta tempera- 
tura en la superficie de 
contacto de los dos ma- 
- teriales 
Emulsificación, dis- Mezclado y homogeniza- 100 a 2.000 16 a 1,000 
persión y homogeni- ción de líquidos, lados 
Zación y cremas 
Control y medición Interrupción o deflexión 0,1850 16a45 
sistemas de alarma, de haces, amortigua- 
conteo ción de transductores 
Detección de fallas Determinación de tama- 0,5 a 20 1.000 a 10.000 
ño y ubicación de fallas 
en sólidos por la técni. 
cá de eco de pulsos 
Medicina: Cirugía Corte a través del tejido 1 a 1.000 100 a 10.000 





rial magnético (como puede ser hierro, 
níquel, cobalto o una aleación magnética) 
depende de las propiedades del material y 
no de la dirección del campo magnético. 
La Fig. 695 muestra la deformación 
(variación de longitud por unidad de 
longitud) en función de la intensidad del 
campo magnético de varios materiales 
magnetoestrictivos. Se puede observar 
que el níquel se acorta cuando el campo 
magnético aumenta, mientras que el Per- 
mendum se alarga. La Fig. 696 ilustra la 
forma en que una barra hecha de un 
material con coeficiente de deformación 
positivo (se alarga al aumentar el campo 
magnético) reaccionaría a un campo 
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Figura 695, Esfuerzo en función de la Intensl- 
dad del campo magnético para varlos matarla. 
les magnetoestrictivos, 








POSICION 
DE EQUILIBRIO 





AL 2t 

0) > 

+I 

o) 
LIM 






ENCLAVADA 


Figura 696. Reacción de una barra de material 
con coeficiente de deformación positivo a un 
campo magnético alterno cuando no se usa 
campo polarizador estatico. Las formas de onda 
muestran la variación de la longitud de la barra 
(arriba) y la corriente alternada (abajo) usada 
para producir el campo magnético. 
magnético alterno sin campo de polariza- 
ción estático. Se advierte que la barra 
vibra a una frecuencia dos veces superior 
a la del generador y que la amplitud es 
AL pico a pico. 

La Fig. 697 representa el efecto de 
agregar un campo magnético estático de 
polarización. Esta polarización también 
podría ser proporcionada por un imán 
permanente. El campo polarizador de CC 
suministra un desplazamiento inicial AL. 
En estas condiciones, la barra oscila 
respecto de su posición de equilibrio a la 
frecuencia del generador con una ampli- 
tud ¿joa a pico de 2AL, 

efecto piezoeléctrico es un fenóme- 
no que se produce en ciertos cristales, los 
que se deforman cuando son sometidos a 
un campo eléctrico. También se produce 
el fenómeno inverso; es decir, si el cristal 
(cuarzo, sal de Rochelle, titinato de bario) 
ve deforma, aparece una carga eléctrica en 
sus bordes, 

El efecto piezoeléctrico del primer 
modo se usa para la generación de ondas 
sonoras de alta frecuencia, Este efecto se 
consigue aplicando al cristal una tensión 
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Figura 697. Reacción de una barra de material 
con coeficiente de deformación positivo a un 
campo magnético alterno cuando se emplea 
olarización estática. Las formas de onda mues- 
tran la variación de la lonaltud de la barra 
(arriba), la corriente alternada usada para pro- 
ducir el campo alterno (centro) y la corriente 
continua (abajo) usada para producir el campo 
de polarización,  ' 


alterna de la frecuencia deseada. La Fig. 
698 ilustra un ejemplo de este método. 
Para el diseño de equipos que usan 
trasductores electromecánicos, es nece- 
sario disponer de un circuito equivalente 
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Figura 698, Aplicación de una tensión alterna- 
da a un cristal. piezoeléctrico para producir 
ondas sonoras de alta frecuencia, 


útil para el trasductor. La Fig. 699(a) 
muestra el equivalente de un trasductor 
magnetoestrictivo en el cual Za, Zp y N 
dependen de las propiedades magnéticas y 
físicas del material del núcleo, La Fig, 
699(b) es un circuito equivalente aproxi: 
mado del trasductor, La componente 


reactiva de la impedancia de entrada se 
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Eipuira 699. (a) Circulto equivalente real y 
(b) aproximación simplificada de un transduc- 
tor magnetoestrictivo. 


atribuye principalmente a la inductancia 
del bobinado. Esta inductancia es una 
función del número de espiras y del 
material del núcleo del trasductor. La 
resistencia R representa la carga mecá- 
nica. Para obtener energía mecánica, es 
necesario proporcionar energía eléctrica a 
esta resistencia. Debido a que los tras 
ductores magnetoestrictivos funcionan 
por lo general con un campo polarizador 
estático, se debe suministrar al trasduc- 
tor una componente de corriente conti- 
nua. En la Fig. 700 aparece un circuito 
típico. 

En el circuito, el inductor se usa para 
impedir que la señal de alta frecuencia se 
ponga en cortocircuito a través de la 
fuente de CC de baja impedancia. El 
capacitor C se requiere para impedir que 
circule CC a través del generador. Ade- 
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Fi ura 700. Circulto que muestra la aplica- 
ción de energía elóctrica a un transductor 
agnotoostrictivo, 
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más, el valor de C puede elegirse de 
manera que la reactancia inductiva del 
trasductor se anule. 

La Fig. 701(a) representa el circuito 
equivalente de un cristal piezoeléctrico; 
Za, Ze y N son funciones de las 
propiedades eléctricas y físicas del cristal. 
La Fig. 701(b) muestra el circuito equiva- 
lente aproximado usado para representar 
un transductor piezoeléctrico con el fin 
de hacer cálculos. La capacitancia se 
sintoniza en forma aproximada general- 
mente mediante un inductor en paralelo o 
serie en el circuito adaptador entre el 
generador y el transductor, 


O Za] IN O 
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| Figura 701. (a) Circulto equivalente real y 


(b) aproximación simplificada de un cristal 
piezoeléctrico. 


GENERADORES ULTRASONICOS 


La mayoría de las aplicaciones ultrasó- 
nicas emplean una fuente de potencia 
oscilante. En realidad, la única aplicación 
incluída en la Tabla XLVI que no utiliza 
una onda continua es la detección de 
fallas mediante la técnica de eco de 
pulsos. Por esta razón, el siguiente análisis 
de las fuentes de potencia ultrasónicas se 
limitará al tipo de onda continua. La 
Tabla XLVI indica que la mayoría de los 
niveles de frecuencia y potencia requeri- 
dos son tales que es posible emplear 
transistores en-los generadores de poten- 
cia, Por lo tanto, las fuentes de potencia 
que se examinarán son de estado sólido, 





La forma de onda entregada al tras- 
ductor puede ser cuadrada o sinusoidal 
Como resultado de ello, hay cuatro 
métodos básicos de generación de po- 
tencia: 

1. un inversor de onda cuadrada de 
baja potencia seguido por un amplificador 
de potencia en contrafase clase B, 

2. un inversor de potencia de onda 
cuadrada que excita la carga directa: 
mente, 

3, un oscilador sinusoidal de baja 
potencia seguido por un amplificador en 
contrafase clase B, a 

4. un amplificador de potencia auto- 
oscilante que excita la carga directa- 
mente, 

La explicación detallada del funciona- 
miento de los circuitos y los procedimien- 
tos de diseño para cada uno de estos 
circuitos se dan en otra parte de este 
manual, 

Si el trasductor usado puede trabajar 
con una fuente de potencia de onda 
cuadrada, entonces es posible emplear un 
inversor porque éste brinda un rendimien- 
to muy elevado. Sin embargo, si el 
trasductor electromecánico debe entre- 
gar potencia sinusoidal a su carga (solu- 
ción limpiadora, lodo abrasivo u otras 
similares), la potencia eléctrica sinusoidal 
debe ser entregada al resistor que repre- 
senta la carga en el circuito equivalente 
del trasductor, 


Circuitos inversores 


La Fig. 702 muestra un método para 
obtener una onda sinusoidal de tensión a 
través de Ri. En este circuito, el genera- 
dor suministra una tensión de onda 
cuadrada; la red adaptadora filtra las 
armónicas de manera que sólo queda la 
componente fundamental. La red adapta- 
dora incluye la componente reactiva del 
transductor como inductor o capacitor en 
derivación, según si el trasductor es 
magnetoestrictivo o electroestrictivo, En 
otras palabras, la componente reactiva del 
transductor se usa como parte del filtro, 
Con esto tipo de red, es posible usar un 
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RED 
ADAPTADORA 


Figura 702. Uso de un trasductor y red 
adaptadora resonante para convertir una entra- 
da de onda cuadrada en una salida sinusoidal. 
La componente reactiva del trasductor se Usa 
como inductor o capacitor en derivación de la 
red adaptadora seg in se utilice un transductor 
tipo magnetoastrictivo o electroestrictivo, 


inversor transistorizado para excitar al 
transductor. El Q del circuito adaptador 
sintonizado en serie tiene que ser por lo 
menos S. 

En la Fig. 703 se puede apreciar la 
simplicidad de este tipo de sistema, En el 
inversor en contrafase con carga sintoni- 
zada en serie, cada transistor suministra 
corriente la mitad del tiempo. La corrien- 
te circula sólo durante el tiempo en que la 
tensión colector-emisor del transistor está 
cerca de cero [Vor(sat)]. Durante el 
semiciclo en que la tensión a través del 
transistor es igual a 2 Vcc, no circula 
corriente, Durante los dos semiciclos, la 
disipación en el dispositivo es práctica- 
mente cero. Teóricamente, entonces, el 
rendimiento podría aproximarse al 100 
por ciento. En el capítulo “Conversión de 
Potencia” se ha hecho un análisis com- 
pleto y se dan procedimientos de diseño 
detallados de los inversores. 


Osciladores clase € 


Un inconveniente del sistema con 
inversor es que la frecuencia fundamental 
está determinada por la red de realimenta- 
ción. Toda vez que hay variación en la 
reactancia de la carga, su frecuencia 
resonante cambia y la frecuencia de 
funcionamiento del inversor debe ajustar: 
se a la nueva frecuencia de resonancia, Si 
esto no se hace, la potencia entregada a la 
carga disminuye y aumenta la potencia 
disipada en el transistor, En la mayoría de 
los trasductores prácticos, la componen: 
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Fglura 703. Uso de un inversor de conmutación en contrafase para excitar un transductor que 
forma parte de un circuito de carga sintonizado en serle. 


te reactiva está cambiando continua- 
mente. | 

Un método usado para superar este 
problema consiste en permitir que la 
carga determine la frecuencia mediante 
un oscilador clase C de carga sintonizada, 
como el que aparece en la Fig. 704. Con 
esta disposición, la frecuencia de funcio- 
namiento es simpre la frecuencia reso- 
nante de la carga. 


| a 


Figura 704. Oscilador clase C que funciona en 
un circuito de carga sintonizada. 


La Fig. 705 muestra que el oscilador . 


clase C proporciona un pulso de corriente 
a la carga. La carga está sintonizada en 
paralelo; por lo tanto.la tensión a través 
de la carga es sinusoidal, El período (T) 
del pulso de corriente es igual a la 
recíproca de la frecuencia resonante f, de 
la carga, Por consiguiente, si f, varía, se 


produce una variación correspondiente en 





Figura 705. Circulto equivalente simplificado 
del oscilador clase C de la Fig. 704. 


T. La Fig. 706 ilustra la tensión y corrien- 
te de colector en un oscilador clase €, 
El valor absoluto del pulso de corrien- 


te de colector está determinado por la 


potencia de carga. El pico de corriente se 
produce en Vor(sat) que es aproximada- 
mente cero. A medida que el tiempo de 
conducción de ic disminuye, el rendi- 
miento aumenta; sin embargo, ic también 
tiene que aumentar para mantener la 
misma potencia de salida. En el límite, un 
pulso infinito de ancho cero proporcio- 
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Figura 706, Formas de onda de tensión y 
corriente de colector, ae Asilagor clase C de la 





naría un rendimiento del 100 por ciento. 
Sin embargo, este límite requeriría un Q 
infinito pata el circuito. Se puede demos- 
trar fácilmente que, para una Vcc fija, la 
potencia de salida es proporcional al área 
que aparece debajo del pulso de corriente 
de la Fig. 706, donde el área está 
determinada por el valor absoluto y el 
ángulo de conducción del pulso de co- 
rriente. El valor máximo de ic está 
limitado por el régimen máximo de 
corriente del transistor usado. La poten- 
cia de salida máxima [para determinadas 
Vcc € Ic(máx)] es, por lo tanto, propor- 
cional al ángulo de conducción. No 
obstante, debido a que el rendimiento es 
inversamente proporcional al ángulo de 
conducción, es evidente que se debe 
adoptar alguna solución de compromiso. 
Los ejemplos siguientes ayudarán a deter- 
minar la mejor solución de compromiso: 


Ejemplo N*1-- En los osciladores 
clase C, la tensión de colector máxima se 
eleva hasta un valor que es igual al doble 
de la tensión de alimentación [es decir, 
VckE (máx) == 
condición se produce cuando el transistor 
es polarizado en sentido inverso. El 
régimen Veev(sus) del transistor usado 
debe ser, por lo tanto, igual o mayor que 
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nigura 707, Formas de 
corriente de colector del circuito oscilador con 
un ángulo de conducción de 180 grados. 
2Voo. La relación existente entre poten- 
cia de entrada de CC P,, potencia entre- 
guda a la carga P,, disipación de los tran- 
vintores Py y rendimiento del circuito n 
puedo calcularse para un transistor típico 
que trabaja en un circuito de este ho. 


2Vcc], Fig. 707. Esta. 
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Los parámetros supuestos para el transis- 
tor son los siguientes: 
Vcerv(sus)= 100 volts 
Ic(máx) = 20 amperes 
Ta(máx) = 200%C 
TRy—c(incluyendo 
32C/W 
Ta = 80*C (ambiente) 


disipador) = 


Para estos parámetros, Pa no excederá de 
(200 — 80)/3, o 40 watts. Para Voc = 
100/2="50 “volts, 152 Ic(máx)= 20 
amperes y el ángulo de conducción 0 = 71 
(potencia de salida máxima), las magnitu- 
des Ps, PL, Pa y n se calculan en la 
siguiente forma: 


27 
| Vec ¡00 
2r 0 


Lo f I, sen 0 do 
0 


211 
El EZ E o | 
27 0 
2 Veo Ip CATA 
2r 
=-22 1 — 0,317 Veo la = 320 watts 





T 
pnl] Vec senó L, senó de 
2r Jo 


e CÓMe ye sen? 9 de = Yoo lp 
2 h 4 
= 0,25 Voc I, = 250 watts 
Ra = Pi "E PL un 0,067 Veo Lis 
= 70 watts 
7 mu Pr/ Bs . 18% 


El valor calculado A la disipación 
del transistor (Pa = 70 watts) excede el 
valor admisible máximo (40 watts), Esta 
condición indica que el valor calculado 
para la potencia de salida (Pr » 
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250 watts) no puede obtenerse a causa de 
limitaciones térmicas. 

Ejemplo N* 2-— Si se mantienen la 
condiciones Vcc = 50 volts y 0 = r, el 
rendimiento n es todavía dei 78 por 
ciento. Por consiguiente, la corriente de 

ico lp debe reducirse de manera tal que 
a disipación del transistor Pa no supere 
los 40 watts, (Se han supuesto el mismo 
disipador y la misma resistencia térmica 
del ejemplo N* 1.) El nuevo valor de 1 se 
calcula de la siguiente manera: 


Pa = 0,067 Voc Ip = 40 watts 
lo 


La potencia entregada a la carga PL se 
hace entonces: 


40/(0,067 X 50)= 11,5 amperes 


PL  = (0,25)(50)(11,5)= 142 watts 


Aunque la corriente del transistor es 
sólo levemente superior a la mitad del 
régimen máximo de corriente, la disipa- 
ción es igual al valor máximo admisible en 
las condiciones dadas, En otras palabras, 
la temperatura de juntura está en su 
régimen máximo. 

Ejemplo N* 3 — Si el ángulo de con- 
ducción disminuye a 1/3 del ciclo (es 
decir, 0 = 27/3 = 1209), la disipación del 
transistor se reduce substancialmente. La 
Fig. 708 muestra las formas de onda de 
corriente y tensión de colector para esta 
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condición. Si se supone que todas lus 
demás condiciones son iguales a las del 
ejemplo N* 1, la potencia de entrada de 
CC, la potencia de carga, la disipación del 
transistor y el rendimiento se calculan 
así: | 

5/6 


Veo 1, sen al 040 (2) 


5r/6 
a Yoo te (2 009 29) 
2 3 2 ci 


=- 0,15 Voc EL, = 150 watts 
5r/6 3 


Py == Vcc sen O JE ne dl 


27 r/6 


5/6 
Yelo fonos d as 





2(3+1) 2 
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1 sent > 0 
sen - 6 — 
"2 5 
TES 
sl mo Lp (0,966—0,05—0,26-+-0,193) 
NT 


PIES E, =0,199 Vocto 
2 


=35 watts 
Py =P,— PL =0,015 Voc 1, 
«15 watts 
n= Py/P, - 90 por ciento 





602 


Para un ángulo de conducción de un 
tercio de ciclo, el transistor no está 
limitado, por lo tanto, por la disipación 
de potencia en las condiciones estable- 
cidas. El transistor puede trabajar con los 
regímenes máximos de tensión y corrien- 
te. Si se usa el disipador de los ejemplos 
Nos 1 y 2, la temperatura de juntura se 
mantiene bien por debajo del nivel no- 
minal. 

Ejemplo N*4-— El diseño de un 
oscilador práctico clase C, con un ángulo 
de conducción 0 de 120* y un rendimien- 
to total del circuito y de alrededor del 80 
por ciento, se ilustra mediante el siguiente 
ejemplo: 

Las condiciones de diseño son las 


siguientes: 


Vea = S0 volts; P = 125 watts 

Rz = 1000 ohms en paralelo con un 
capacitor de 0,005 microfarad 

f= 25 kHz ) 

TRdisip = 22C/W 

Ta = 80*C 

0 = 2/3 


Para estas condiciones, se calcularon 
los siguientes valores: 


Pr = (0,135) (Vcc) (Ip) 

125 = (0,135) (50) (Ip) 

Ip = 18,5 amperes 

P¿ = (0,015) (50) (18,5) = 14 watts 


El Q del circuito de carga, que es 
equivalente a RL /27fL en una red sintoni- 
zada en paralelo, es 2,5. El valor de la 
inductancia L del circuito de carga puede 
calcularse, por lo tanto, en la siguiente 
forma: 


L= 1000/(27) (25) (10?) (2,5) = 
= 2,5 milihenrys 
La capacitancia del circuito de carga se 
determina entonces así: 


2nf =1/(LO)M 
C —  *=0,01 microfarad 
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Como la resistencia de carga Ri tiene en 
aralelo una capacitancia de 0,005 micro- 
arad, el valor real del capacitor usado en 

el . circuito sintonizado de salida es 

0,015 — 0,005, o 0,01 microfarad. 

¿Los requerimientos del transistor son 
los«siguientes: 


Vcev(sus) > 2Vcoc = 100 volts 

Ic(máx) > 13,5 amperes 

Pa(máx) > 14 watts a Tc = 108% 
[80C ambiente + (14X2?C/W)] 


Por consiguiente, la resistencia térmica 
entre juntura y carcaza Ó—0 < 7*/watt. 

La información sobre la selección del 
tamaño y material del núcleo aparece en 
la sección referente a inversores, Para este 
diseño, se utiliza un toroide de material 
lineal (Arnold Engineering N* A438381-2 
o equivalente). El uso de 100 espiras de 
alambre N” 24 para el bobinado del 
secundario proporciona 2,7 milihenrys de 
inductancia en circuito abierto. Este 
secundario suministra la inductancia de 


red adaptadora, 


La potencia de salida Py es igual a 125 
watts y la resistencia de carga RL es de: 
1000 ohms. La tensión de pico a través de 
la carga es por lo tanto de 500 volts. La 
relación de espiras. del trasformador es 
entonces: 

N = 500/50= 10:1 
Por lo tanto, se requieren diez espiras de 
alambre N* 22 para el primario, El resto 
del procedimiento de diseño del circuito 
está incluído en el diseño de los oscilado- 
res clase C del capítulo “Amplificadores 
de Potencia de RE”, La Fig. 709 muestra 
el diagrama esquemático del circuito 
completo y la Fig. 710 las formas de 


- Ondas del circuito, 


AMPLIFICADORES DE POTENCIA 
| ULTRASONICOS 


En general, los amplificadores de po- 
tencia usados para excitar trasductores 
ultrasónicos son iguales a los utilizados 
para excitar los parlantes de amplifica. 
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Figura 709. Oscilador clase C de 125 watts Vce 
dores de audio. Por consiguiente, son 
aplicables al diseño de los amplificadores : 


de potencia ultrasónicos las considera- 
ciones sobre el diseño. básico y las 
configuraciones de circuitos que aparecen 
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dit 710. Formas de onda de corriente y 
ensión del oscilador clase C de la Fig. 709. 
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Figura 711, Diagrama esquemático del qlreuito Amplificador operacional híbrido de potencia 
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Figura 712. Amoniificador operacional RCA-HC2000 usado para excitar un transductor ultrasónico. 


en el capítulo * Amplificadores de Poten- 
cia de Audio”. El rango de frecuencia de 


las configuraciones básicas del amplifica». 


dor puede ampliarse fácilmente al rango 
de 10 a 100 kHz usado normalmente en 
sistemas ultrasónicos mediante la elección 
de transistores de potencia para mayores 
frecuencias, el uso de componentes de 
acoplamiento capacitivo e inductivo más 
pequeños y una selección correcta de los 
valores para los elementos de realimenta- 
ción, 

La línea RCA de amplificadores linea- 
les híbridos de alta corriente incluye un 
circuito amplificador operacional versátil 
de 7 amperes que es ideal para utilizarse 
en aplicaciones que requieren grandes 
amplificaciones de potencia a frecuencias 
ultrasónicas. La configuración básica de 


este amplificador, Fig. 711, es similar a la 
del amplificador universal de simetría casi 
complementaria descripta en el capítulo 
“Amplificadores de Potencia de Audio”. 

En el amplificador de circuito híbrido, 
se utilizan transistores de potencia de 
difusión múltiple para frecuencias media- 
nas en la etapa de salida clase B de 
simetría casi complementaria para desa- 
rrollar hasta 60 watts de potencia de 
salida promedio a frecuencias desde 
10 kHz a 100 kHz. El amplificador traba- 
ja con fuentes de alimentación de CC 
simples o divididas a tensiones de alimen- 
tación de CC de 30 a 75 volts, La Fig. 
712 muestra las conexiones para el 
amplificador de circuito híbrido de 60 
watts usado para excitar un transductor 
ultrasónico, 
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Sistemas de Deflexión 


Para reproducir una imagen trasmiti- 
da en un receptor de televisión, la 
pantalla de un tubo de rayos catódicos es 
recorrida por un haz de electrones mien- 
tras se varía la intensidad de éste para 
controlar la luz emitida en la pantalla de 
fósforo. La exploración está sincronizada 
con una imagen explorada en el trasmi- 
sor de televisión y las distintas luminosi- 
dades de la imagen, desde negro a blanco, 
se convierten en señales eléctricas que 
controlan la intensidad del haz de electro- 
nes en el tubo de imagen del receptor. . 


FUNDAMENTOS DE LA 
EXPLORACION 


El procedimiento de exploración usa- 
do en los EE.UU. de N.A. es la explora- 
ción entrelazada de líneas impares. La 
trama de exploración normal de los 
sistemas de televisión incluye un total de 
525 líneas horizontales de barrido en un 
cuadro rectangular que tiene una relación 
de aspecto de 4 a 3. Los cuadros se 
repiten a una frecuencia de 30 por 
segundo, con dos campos entrelazados en 
cada cuadro. El primer campo de cada 
cuadro se compone de todas las líneas de 
exploración impares y el segundo campo 
de cada cuadro está compuesto por todas 
las líneas de exploración pares. La fre- 
cuencia de repetición de campos es por lo 
tanto de 60 por segundo, mientras que la 
frecuencia de exploración vertical es de 


de Televisión 


60 Hz. (En los sistemas de color, la 
frecuencia de exploración vertical es de 
59,94 Hz.) 

La geometría de la exploración entre- 
lazada de líneas impares común ha sido 
ilustrada en la Fig. 713. El haz explorador 


comienza en el extremo superior izquier- . 


do del cuadro en el punto A y va 
recorriendo todo el cuadro con velocidad 
uniforme para incluir todos los elementos 
de la imagen en una línea horizontal. Al 
final de cada trazo, el haz vuelve rápida- 
mente al lado izquierdo del cuadro, como 
lo indica la línea punteada. Las líneas 
horizontales están inclinadas hacia abajo 
en dirección de la exploración porque la 
señal deflectora vertical produce simultá- 
neamente un movimiento de barrido 
vertical, el cual es muy lento comparado 
con la velocidad de barrido horizontal. La 
inclinaciór» de las líneas de trazo horizon» 
tales que van de izquierda a derecha 08 
mayor que la inclinación de las líneas de 
retrazo de derecha a izquierda porque el 
tiempo menor del retrazo no deja mucho 
tiempo para la deflexión vertical del haz, 
Así pues, el haz se va desviando continuk 
y lentamente hacia abajo a medida que 
explora las líneas horizontales y MI 
posición va bajando sucesivamente 4 
medida que avanza la exploración hork 
zontal, 


En la parte inferior del campo comien- 
za el retrazo vertical y el haz retorna a la 
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Figura 713. Procedimiento de exploración entrelazada de líneas impares. 


parte superior para empezar el segundo 
campo o campo par, El tiempo de retorno 
vertical es muy rápido comparado con el 
trazo, pero es lento comparado con la 
velocidad de exploración horizontal; por 
lo tanto, se producen algunas líneas 
horizontales durante el retorno vertical. 

Todos los campos impares comienzan 
en el punto A de la Fig. 713 y son iguales, 
Todos los campos pares comienzan en el 
punto C y son también iguales, Debido a 
que el comienzo de la exploración de 
campos pares en C está en el mismo nivel 
horizontal que A, con una separación de 
media línea, y la inclinación de todas las 
líneas es la misma, las líneas pares de los 
campos pares quedan exactamente entre 
las líneas impares del campo impar. 


Pulsos de sincronismo 


Además de la información de imagen, 
la señal compuesta de video del detector 
de video de un receptor de televisión 
contiene pulsos de sincronismo para ase- 
gurar que la imagen se produzca en la 
pantalla del tubo en el instante preciso y 
en el lugar correcto, Estos pulsos, llama- 
dos pulsos de sincronismo, controlan los 
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generadores de barrido horizontal y verti- 
cal del receptor, 

La Fig. 714 muestra una parte de la 
señal de video detectada. Cuando la 
imagen es brillante, la amplitud de la 
señal es baja. Los grises cada vez más 
oscuros están representados por amplitu- 
des mayores hasta que, en el “nivel de 
borrado” que aparece en el diagrama, la 
amplitud representa una ausencia comple- 
ta de luz. Este “nivel de berrado” o 
“nivel de negro” se mantiene constante 
en un valor igual al 75 por ciento de la 
amplitud máxima de la señal durante la 
trasmisión. El 25 por ciento restante de 
la amplitud de la señal lo ocupa la 
información de sincronización. Las partes 
de la señal en esta región (por encima del 
nivel de negró) no pueden producir luz. 

En la trastnisión de una imagen de 
televisión, la cámara queda inactiva al 
término de cada línea horizontal y no se 
trasmite información de video mientras 
el haz explorador retorna al comienzo de 
la línea siguiente. El haz explorador del 
receptor se mantiene en el nivel de negro 
durante este intervalo de retrazo por 
medio del pulso de borrado que aparece 
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Figura 714. Señal de video detectada. 
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en la Fig. 714, Inmediatamente después 
del comienzo del período de borrado, la 
amplitud de la señal se eleva aun más por 
encima del nivel de negro para suministrar 
el pulso de sincronismo horizontal que 
inicia la acción del generador de barrido 
horizontal. Cuando se llega a la línea 
inferior de la imagen, un pulso similar de 


sincronismo vertical inicia la acción del * 


generador de barrido vertical para llevar 
al punto explorador nuevamente a la 
parte superior de la trama. 


Separación de sincronismo 


Los pulsos de sincronismo de la señal 
compuesta de video se separan de la 
información de video en la etapa separa- 
dora de sincronismo, Figs. 715 y 716. 
Esta etapa está polarizada suficientemen- 
te más allá del corte para que circule 
corriente y se produzca una señal de 
salida sólo en el pico de la oscilación 
positiva de la señal de entrada. En el 
circuito a diodo de la Fig. 715, la 
polarización negativa para el diodo es 
desarrollada por R y C como resultado de 
la circulación de la corriente del diodo en 
el extremo positivo de la señal de entrada. 
La polarización se ajusta automáticamen- 
te, de manera que el pico de la oscilación 
positiva de la señal de entrada hace 
positivo al ánodo del diodo y permite la 
circulación de corriente sólo durante el 
pulso de sincronismo. En el circuito de la 
Fig. 716, la juntura base-emisor del 
transistor funciona en la misma forma 
que el diodo de la Fig. 715, pero además 
los pulsos son amplificados, 
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Figura 715. Circuito separador de sincronismo 
a diodo. 


y 





Figura 716. Circuito separador de sincronismo 
a transistor. 

Después de que las señales de sincro- 
nismo se separan de la señal compuesta de 
video, es necesario filtrar las señales de 
sincronismo horizontales y verticales para 
que cada una de ellas se aplique a su 
respectivo generador de deflexión. Este 
filtrado es realizado por circuitos RC 
diseñados para filtrar todas las señales 
menos las de sincronismo deseadas. Aun- 
que los pulsos horizontales, verticales y 
ecualizadores son todos pulsos rectangula- 
res de la misma amplitud, difieren en la 
frecuencia y en el ancho, como se puede 
apreciar en la Fig. 717. Los pulsos de 
sincronismo horizontal tienen una fre- 
cuencia de repetición de 15.750 por 
segundo (uno por cada línea horizontal) y 
un ancho de 5,1 microsegundos. (En los 
sistemas de color, la frecuencia de repeti- 
ción de los pulsos de sincronismo hori- 
zontal es de 15,734 por segundo.) Los 
pulsos ecualizadores tienen un ancho de 
aproximadamente la mitad del ancho de 
los pulsos horizontales, y una frecuencia . 
de repetición de 31,500 por segundo; se 
producen cada media línea, con seis 
pulsos inmediatamente anteriores y seis 
posteriores al pulso vertical. El pulso 
vertical se repite a razón de 60 por 
segundo (uno por cada campo) y tiene un. 
ancho de 190 microsegundos. Los dientes 
de sierra del pulso vertical se producen 
cada media línea, dividiendo el pulso 
completo en seis pulsos individuales que 
proporcionan la sincronización horizontal 
durante el retrazo vertical. (Aunque la 
imagen se borra durante el tiempo de 
retrazo vertical, es rmecesario mantener 
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Figura 717, Forma de onda de los pulsos de sinc 
horizontal de 1/15.750 


sincronizado al generador de barrido 
horizontal.) 

Todos los pulsos descriptos anterior- 
mente se producen en el trasmisor 
mediante el generador de pulsos de 
sincronismo; sus formas de ondas y 
separaciones se mantienen dentro de 
tolerancias muy estrictas para lograr la 
sincronización necesaria entre la explora- 
ción del receptor y el trasmisor. 

Las señales de sincronismo horizon- 
tales se separan del sincronismo total en 
un circuito diferenciador que tiene una 
constante de tiempo corta comparada con 
el ancho de los pulsos horizontales, 
Cuando se aplica toda la señal de sincro. 
nismo al circuito diferenciador de la F ig. 
718, el capacitor se carga completamente 
muy pronto después del borde de avance 
de cada pulso y permanece cargado 
durante un período de tiempo igual a 
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ronismo de televisión (H= período de una línea 


segundos o 63,5 us). 


prácticamente todo el ancho de pulso, 
Cuando se deja de aplicar tensión en en 
tiempo correspondiente al borde poste- 
rior de cada pulso, el capacitor se 
descarga completamente en un tiempo 
muy breve. Como resultado de “ello, se 
obtiene un pico de tensión positivo para 
el borde de avance y un pico negativo en 
el borde posterior de cada pulso, Una 
polaridad se produce por la corriente de 
carga para el borde de avance del pulso 
aplicado y la polaridad opuesta se obtiene 
de la corriente de descarga correspondien- 
te al borde posterior del pulso. 

Como se mencionó anteriormente, los 
dientes de sierra del pulso vertical se 
insertan para proporcionar la salida dife. 
renciada necesaria para sincronizar el 
generador de barrido horizontal durante 
la sincronización vertical. Durante el 
período de borrado vertical, se dispone de 
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muchos más picos de tensión que los 
necesarios para la sincronización horizon- 
tal (por cada período de línea horizontal 
se utiliza sólo un pulso). Las marcas que 
aparecen encima de la salida diferenciada 
en la Fig. 718 indican los picos de tensión 
usados para sincronizar el generador de 
deflexión horizontal en un campo. Como 
el sistema de sincronismo es sensible sólo 
a los pulsos positivos que se producen 


aproximadamente en la sincronización. 


horizontal derecha, los pulsos de sincro- 
nismo negativos y los pulsos positivos 
diferenciados alternados producidos por 
los pulsos ecualizadores y la información 
vertical en diente de sierra no producen 
ningún efecto en la sincronización hori- 
zontal. Se puede apreciar que aunque la 
señal de sincronismo total (incluyendo la 
información de sincronismo vertical) se 
aplica al circuito de la Fig. 718, sólo 
aparece en la salida la información de 
sincronismo horizontal. 

La señal de sincronismo vertical se 
separa del sincronismo total en un circui- 
to integrador que tiene una constante de 
tiempo larga comparada con la duración 
de los pulsos horizontales de 5 microse- 
gundos, pero corta comparada con el 
ancho de los pulsos verticales de 190 
microsegundos. La Fig. 719 muestra el 
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Figura ¡10 Separación de las señales de sincro- 
nismo vertical del sincronismo total para cam- 
pos imparos y paros sin punos igualadores. (La 
Ínoa punteada indica el nivel de disparo del 
generador de barrido vertical.) 
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circuito general usado, junto con las 
señales de entrada y salida para los 
campos impares y pares, El período entre 
pulsos horizontales, cuando no se aplica 
tensión al circuito RC, es tan superior al 
ancho de lo pulsos horizontales que el 
capacitor tiene tiempo para descargarse 
casi hasta cero, Cuando se aplica el pulso 
vertical, sin embargo, la tensión integrada 
existente a través del capacitor aumenta 
hasta el valor requerido para disparar el 
generador de barrido vertical. Esta ten- 
sión integrada del capacitor alcanza su 
amplitud máxima al final del pulso 
vertical y luego disminuye prácticamente 
a cero, produciendo un pulso de la forma 
de onda triangular correspondiente al 
pulso de sincronismo completo. Por lo 
tanto aunque la señal de sincronismo 
total (incluyendo la información horizon- 
tal) se aplica al circuito de la Fig. 716, 
sólo aparece en la salida la información de 
sincronismo vertical. 

Los pulsos de sincronismo verticales se 
repiten en la señal de sincronismo total a 
la frecuencia de campo de 60 por segundo 
(59,94 por segundo en los sistemas de 
color). Por consiguiente, la tensión de 
salida integrada existente a través del 
capacitor del circuito RC de la Fig. 719 
puede acoplarse al generador de barrido 
vertical para proporcionar sincronización 
vertical. Los seis pulsos equalizadores que 
preceden y siguen inmediatamente al 
pulso vertical mejoran la precisión de la 
sincronización vertical para lograr un 
mejor entrelazado. Los pulsos ecualiza- 
dores que preceden a los pulsos verticales 
hacen que el valor promedio de la tensión 
aplicada sea casi igual para los campos 
pares e impares, de manera que la tensión 
integrada existente a través del capacitor 
produce valores prácticamente iguales 
para los dos campos antes de que comien- 
ce el pulso vertical. Los pulsos ecualizado- 
res que siguen al pulso vertical reducen al 
mínimo cualquier diferencia que haya en 
el borde posterior de la señal de sincronis- 
mo vertical para los campos pares e 
impares, t 


e 
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SISTEMA DE 
DEFLEXION HORIZONTAL 


Las principales funciones del sistema 
de deflexión horizontal de un televisor 
son desviar el haz de electrones linealmen- 
te (de izquierda a derecha) a través de la 
pantalla del tubo de imagen, hacer retor- 
nar el haz rápidamente al lado izquierdo 
de la pantalla y luego repetir el proceso. 
La Fig. 720 muestra una forma de onda 
idealizada de la corriente que pasa a 
través de los bobinados del yugo de 
deflexión horizontal durante un ciclo de 
exploración completo. Como se señaló 
anteriormente, se requieren 525 de esas 
“líneas de exploración” para producir 
cada imagen en los sistemas de televisión 


de los EE.UU. de N.A. : 


Además de la deflexión del haz, el 
sistema horizontal completo realiza varias 
funciones auxiliares, a saber: 


1. Generación de alta tensión para el 
tubo de imagen. — 


2. Regulación de alta tensión. 


3. Corrección de la linealidad de la 
exploración. 


| 4. Borrado del retrazo. 


5, Señal de gatillado para el control 
automático de ganancia (CAG). ' 


6. Referencia de sincronismo para el 
control automático de frecuencia (CAF). 


7. Tensión de polarización para las 
rejas 2 y 4 del tubo de imagen. 
— LADO IZQUIERDO 


DE LA IMAGEN 


! 
LADO DERECHO | 
Le DE LA IMAGEN ——> 
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Análisis básico de la 
conmutación del sistema horizontal 
En el sistema de deflexión horizontal 

de un receptor de televisión es necesario 
que una corriente 1, que varía linealmente 
con el tiempo y tiene una amplitud pico a 
pico suficiente, pase a través del bobinado 
del yugo de deflexión horizontal para 
desarrollar un campo magnético adecuado 
para desviar el haz electrónico del tubo. 
Después de que el haz se ha desviado 
completamente a través de la pantalla del 
tubo, es necesario que retorne rápidamen- 
te a su punto de partida, (Como se 
explicó anteriormente, el haz se extingue 
durante este retrazo por medio del pulso 
de borrado incorporado en la señal 
compuesta de video o, en algunos casos, 
por un borrado externo derivado del 
sistema de deflexión horizontal.) 

El circuito de deflexión más simple 
aparece en la Fig. 721(a). En este 
circuito, se supone qué la impedancia L 
del yugo es un inductor perfecto. Cuando 
se cierra el interruptor S, la corriente del 
yugo comienza desde cero y aumenta 
linealmente. La rapidez de aumento de la 
corriente (di/dt) se determina de la 
siguiente manera; 


di 140 
ás 461 
dt 1 (201) 


La integración de la Ec. (461) proporcio- 
na la siguiente expresión para el valor 
instantáneo de corriente i en cualquier 
instante t: 










* Aid 


Figura 720. Forma de onda de corriente aplicada a los bobinados horizontales del yugo durante un 
ciclo de exploración completo, 
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dE Et (462) interruptor en el instante t= 0. Sin 
a els embargo, cuando el interruptor se abre, 
Si el interruptor se abre en t= t,, la 
corriente I cae instantáneamente a cero 
desde un valor inicial determinado así: É le 
par (463) | e 
L 
Aunque el circuito simple de la Fig. y (a) CIRCUITO DE DEFLEXION SIMPLE 


721(a) satisface el requerimiento básico 


para la deflexión horizontal del haz, 
presenta empero algunos problemas y ¿ 
limitaciones serios. S C 
La tensión a través del interruptor está Udo 
dada por la siguiente ecuación: 


di . (b) AGREGADO DE UN CAPACITOR 


e=Lx | (464) — +p: 
Como la rapidez de variación de corriente o 
di/dt es infinita, la tensión a través del 
: al ( 


interruptor es infinita. 


Además, si pasara un lapso muy breve + LAS 
del tiempo total en corriente cero, la 
corriente de alimentación promedio sería  “ 
1/2, Esta corriente requeriría una canti: 


dad enorme de potencia de CC porque el (e) CORRIENTE DEL YUGO farra) Y 
producto tensión-corriente (E X I) para Coalo) PARA EL CIRCUITO (0) 


los sistemas de deflexión comunes (E= Ñ 
18 kilovolts para los sistemas en blanco y 
negro de 110 grados de los EE.UU. de 
N.A.) es del orden de los 300 watts. (El 
producto de la tensión inversa de pico y - 


dl : : : 0 had lia 
la corriente pico a pico, que se utiliza a tt t3 ta ts 
menudo para describir un sistema, €s 
cercano a los 2.500 watts, como se 


explicará más adelante.) Además, el fun- (a) CORRIENTE DEL YUGO (arriba) Y 
TENSION DEL INTERRUPTOR 
D 


o 


cionamiento del interruptor sería bastan- (abajo) PARA EL INTERRUPTOR CERRADO EN t, 
te crítico. durante su abertura y cierre. . 

Una limitación final sería el hecho de | 
que el campo de deflexión se polarizaría 
o pondría en fase sólo en un sentido, de : 5 
manera que el haz tendría que ser 
centrado en el extremo izquierdo de la 
pantalla para una corriente de yugo cero. 

Si se coloca un capacitor a través del (e) AGREGADO DE UN DIODO AMORTIGUADOR 
interruptor, la corriente del yugo todavía 
aumenta linealmente cuando se cierra el 


a 


Figura 721. Desarrollo del circuito de defle- 
xión horizontal. 
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en el tiempo t= t,, se forma un circuito 


resonante en paralelo por la combinación 
de L y C en paralelo, Fig. 721(b). Las 
condiciones iniciales de esta red transito- 
ria simple son las siguientes: 


, Et, 
efes 
e. =0 


donde iy es la corriente del yugo y €. la 
tensión del capacitor o interruptor. Las 
corrientes del yugo y tensiones del in- 
terruptor aparecen representadas en la 
Fig. 721(c). La corriente es máxima 
cuando la tensión es igual a cero y la 
tensión es máxima cuando la corriente es 
igual a cero. La frecuencia de resonancia 
(suponiendo que no hay pérdidas) está 
dada por: 
1 


¿A TOTS ETE 465 
27 VLO 190) 


Si el interruptor se cerrara nuevamente - 


en cualquier instante, la tensión del 
capacitor no será nula, ya que circula una 
corriente de interruptor infinita como 
resultado de la descarga capacitiva. Sin 
embargo, si el interruptor se cierra en el 
preciso momento en que la tensión del 
capacitor es cero, la corriente del capaci- 
tor se transfiere fácilmente al interruptor 
Y se produce una nueva condición transi- 
toria, como se describe más abajo. 

En el instante de la conmutación 
propuesta, el tiempo t= t, y la corriente 


del yugo iy = —I La corriente del yugo : 


aumenta a una velocidad determinada por 
la Ec, (461), pero comienza desde —I en 
lugar de cero. En d de la Fig. 721 se 
muestran las formas de onda de la 
corriente del yugo y la tensión del 
interruptor, 

Si el interruptor vuelve a abrirse en ta, 
cerrarse en ts, y así sucesivamente, se 
producirá el barrido deseado, la tensión 


de LAOS del interruptor será finita y la 
corriente de alimentación promedio será 
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cero. El sistema de deflexión no tiene 
entonces pérdidas y es eficiente. Como la 
corriente promedio del yugo es también 
cero, se evita el descentrado del haz. 

1 único inconveniente del circuito 
final es la sincronización crítica del 
interruptor, particularmente en el instan- 
te t= tz. Si se provee al interruptor un 
diodo en paralelo convenientemente pola- 
rizado (diodo amortiguador), Fig. 721(e), 
este diodo actúa como interruptor cerra- 
do cuando la tensión del capacitor se 
invierte ligeramente. El interruptor puede 
entonces cerrarse en cualquier instante 
desde t=t,at=tj. 

La frecuencia de exploración horizon- 
tal de los sistemas de televisión de los 
EE.UU. de N.A. es de 15.750 exploracio- 
nes por segundo en los sistemas de blanco 
y negro y de 15.734 exploraciones por 
segundo en los sistemas de color. Es 
evidente que los interruptores mecánicos 
no pueden trabajar con frecuencias tan 
elevadas, En la práctica, el interruptor S 


será un dispositivo activo, como puede ser ' . 


una válvula electrónica, un transistor o un 
tiristor. 

La Fig. 722 muestra un circuito básico 
de deflexión horizontal que emplea un 
transistor en lugar del interruptor S. La 
alta tensión es generada mediante el 
trasformador elevador T; en paralelo con 
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el yugo. Este trasformador está calculado 
para que su inductancia de fuga, capaci- 
tancia distribuida y capacitancia parásita 
de salida complementen la inductancia 
del yugo y la capacitancia de sintonía de 
retrazo, de tal manera que la tensión de 
pico a través del bobinado primario se 
reduce y la tensión de pico a través del 
bobinado secundario aumenta, en compa- 
ración con los valores que se obtendrían 
en un trasformador perfecto. Esta técni- 
ca, conocida como sintonía por tercera 
armónica, proporciona una relación entre 
las tensiones de pico del secundario y el 
primario de aproximadamente 1,7 veces 
el valor previsto en un trasformador 
perfecto. 

Los párrafos siguientes describen el 
uso de transistores de potencia y tiristores 
(RCS) como elementos de conmutación 
principales de los sistemas prácticos de 
deflexión horizontal. 


Circuitos de deflexión 
horizontal transistorizados 

La Fig. 723 muestra la relación funcio- 
nal existente entre los diferentes elemen- 
tos de un circuito de deflexión horizontal 
que emplea un transistor de potencia para 
generar el diente de sierra de corriente a 
través del yugo de deflexión y desarroilar 
la tensión aceleradora del haz para el tubo 
de imagen. El trasformador de alta ten- 
sión que aparece en la etapa de salida 
puede usarse como trasformador ligera- 
mente elevador o reductor para la fuente 
de alta tensión del tubo de imagen, el 
yugo, el diodo amortiguador, el capacitor 
o cualquier combinación de estos elemen- 


tos. 
TRASFORMADOR 
DE ALTA 
TENSION 
mm ETAPA DE 
SALIDA 






OSCILADOR 
HORIZONTAL 







Figura 723. Diagrama de bloques de un sisterna 
de defiexión horizontal transistorizado. 
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En los párrafos siguientes, se explica- 
rán los aspectos de diseño y las considera- 
ciones técnicas usadas en el desarrollo de 
un -típico circuito de deflexión horizon- 


- tal, Se supone que este sistema proporcio- 


na la energía y alta tensión de deflexión 
requeridas para un receptor monocromá- 
tico de 19 pulgadas (48 cm), 20 kilovolts 
y 114 grados que funciona con una 
fuente de alimentación con un tiempo de 
retrazo de 12 microsegundos. Luego se 
muestran y analizan los circuitos básicos 
de los sistemas prácticos de deflexión 
horizontal correspondientes a televisores 
monocromáticos y de color. 

Consideraciones sobre tensión — En un 
circuito ideal de deflexión horizontal, la 
tensión de pico Emáx existente a través 
del transistor está dada por: 


: Bras == (1: + 9% rn) Ece (466) 
Tr 


donde Ti es el tiempo de exploración o 
trazo, Tr el tiempo de retrazo y Ecc la 
tensión de alimentación. Si se emplea la 
sintonía por tercera armónica, la tensión 
de pico se reduce en aproximadamente un 
20 por ciento. | 

El valor más alto previsto de la Emax 
está determinado por el valor de Ece 
obtenido a una tensión de línea de CA 
alta y a la mínima frecuencia del oscila- 
dor horizontal, es decir, por el tiempo de 
trazo mayor. (En estas condiciones, lógi- 
camente, el receptor está fuera de sincro- 
nismo.) Las tolerancias de los inductores 
y capacitores alteran el tiempo de trazo 
sólo ligeramente y generalmente pueden 
ignorarse si se usa una tolerancia del 10 
por ciento para el capacitor de sintonía. 


Cuando se emplea un capacitor en 
serie con el yugo para corregir la lineali- 
dad, la corriente de pico a pico del yugo y 
la tensión de retroceso aumentan en 
aproximadamente un 10 por ciento. En 
una primera aproximación, este efecto 
puede ignorarse si el sistema ha sido 
diseñado sin conformación en S. Si se 
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emplea esta conformación, empero, la 
tensión de alimentación debe reducirse en 
un 5 a 10 por ciento para restaurar las 
condiciones de exploración observadas 
originariamente. 


Una anormalidad que es necesario 
considerar es la formación de arco a alta 
tensión. La Fig. 724 muestra la carga 
normal de un trasformador para la sinto- 
nía por tercera armónica del trasformador 


ALTA TENSION: 
RDA AL 
PRIMARIO 





Figura 724. Circulto de sallda equivalente de la 
sintonfa por tercera armónica (referido al lado 
primarlo). 


de salida horizontal en el cual la indiuctan. - 


cia de fuga, las capacitancias del bobinado 
secundario y las capacitancias parásitas 
del ánodo se reflejan en el primario. En 
un sistema correctamente diseñado, la 
inductancia de fuga es de alrededor de la 
mitad de la inductancia en derivación 
(inductancia del yugo más inductancia del 
primario del trasformador de salida hori- 
zontal). 

Cuando se produce un arco de alta 
tensión, el secundario queda momentá- 
neamente en cortocircuito, colocando la 
inductancia de fuga en paralelo con la 
inductancia en derivación, Como conse- 
cuencia de ello, la corriente de pico de 
colector aumenta por un factor de aproxi- 
madamente tres, y el tiempo de retrazo 
decrece por un factor de alrededor de dos 


(si ese transistor todavía funciona como 


interruptor ideal), 
Como entonces la tensión de retroceso 
aumentaría por un factor de 2,5, se 
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produce la ruptura por avalancha a nivel 
de corriente alto, se inicia la segunda 
ruptura y el transistor se destruye. Como . 
la formación ocasional de arcos de alta 
tensión es inevitable en el cañón del tubo, 
es necesario proteger al transistor de 
salida, 

Si se conectan en serie un diodo y un 
capacitor y se los coloca a través del 
transistor, el pulso de retroceso es encla- 
vado a un nivel igual al valor normal de 
pico cuando se produce un arco de alta 
tensión. Cuando el arco se mantiene el 
tiempo suficiente para que la tensión en 
el capacitor aumente apreciablemente, el 
mayor drenaje (causado por la corriente 
de pico de colector muy alta) abre un 
fusible en la fuente B y el transistor 
queda adecuadamente protegido. Se colo- 
ca también un resistor de derenaje a 
través del capacitor para proteger contra 
los arcos intermitentes. Este circuito 
también sirve de protección para otros 
tipos de cortocircuitos de alta tensión. 

Otro método para reducir el efecto de 
la formación de arcos de alta tensión 
consiste en hacer muy alta la inductancia 
de fuga del secundario en comparación 
con la inductancia en derivación, calcu- 
lando al secundario para que resuene a la 
frecuencia fundamental (15 kHz). Ade- 
más de servir de protección durante los 
arcos de alta tensión, este método reduce 
la corriente de colector de pico (causada 
por la inductancia más alta del primario) 
y también facilita la fabricación del 
trasformador de salida horizontal (fly- 
back”). 

Sin embargo, esto presenta varios 
inconvenientes. Como la corriente del 
primario del “flyblack” es muy alta y 
circula en todo momento (contrariamente 
al caso de la sintonía por tercera armó: ' 
nica), se producen pérdidas muy elevadas 
en el primario y el secundario, Además, el 
campo magnético del trasformador es 
muy alto y produce problemas de interfe- 
rencia en el resto del receptor, También 
se hace difícil encerrar al trasformador en 
una jaula sin causar un grave problema do 
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espiras en corto porque la jaula se acopla 
magnéticamente. 

Una tercera desventaja bastante impor- 
tante es la alta tensión pico a pico del 
secundario desarrollada para un determi- 
nado valor de alta tensión de CC. En la 
sintonía por tercera armónica, la forma 
de onda de tensión del secundario mues- 
tra un pico angosto en aproximadamente 
el 10 por ciento del ciclo y una tensión 
constante baja durante el resto del ciclo. 
Como consecuencia, el régimen inverso de 
pico del rectificador de alta tensión es 
aproximadamente 1,1 veces la alta ten- 
sión de CC desarrollada. En la disposición 
de “sintonía por la fundamental”, la 
tensión del secundario es casi una onda 
sinusoidal y Poe un régimen inverso 
de pico en el rectificador de alta tensión 
que es aproximadamente dos veces supe- 
rior al del sistema de sintonía por tercera 
armónica. o. 

Elección del tiempo de retrazo — La 
elección de un tiempo de retrazo ligera- 
mente mayor ofrece las siguientes venta- 
jas importantes para el diseño del cir- 
cuito: 

1. Al aumentar el tiempo de retrazo, 
el producto de tensión de pico y corriente 
de pico se reduce directamente. 

2. La energía de pico almacenada, 
coro así también el producto tensión- 
-corriente, se reducen porque se puede 
usar más inductancia primaria en el 
trasformador de salida horizontal. 

3. Las pérdidas de retrazo se reducen 
con el cuadrado del tiempo de retrazo. 

4. Se reducen las pérdidas producidas 
en el yugo y en el “flyback” a causa del 
efecto pelicular. 

5. Las pérdidas en el núcleo del 
“fyback” se reducen debido a la mayor 
inductancia. 

6. La tensión de alimentación puede 
aumentarse debido al pulso menor de 
retroceso. , 

7. El secundario del “flyback” resulta 
más fácil de bobinar. 

Alta tensión — Se obtiene alta tensión 
por medio del bobinado terciario del 
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“fiyback”, el cual, al actuar como auto- 
trasformador, eleva el pulso del yugo has- 
ta un valor alto. La energía que se extrae* 
rara vez es superior a 0,3 milijoule (para 
potencia del haz de 5 watts) y produce un 
Q típico del circuito de aproximadamente 
60, si se desprecian otras pérdidas degene- 
rativas. Cuando una red LC se amortigua 
a un OQ de 60, las formas de onda de 
tensión y corriente para los primeros T 
radianes muestran una muy pequeña 
variación (salvo en lo que respecta a la 
relación de fases) en la condición de Q 
infinito, Por lo tanto, las pérdidas, que 
son determinadas por las formas de onda 
de tensión y corriente, no aumentan 
cuando circula corriente del haz; es decir, 
5 watts de potencia del haz reflejan sólo 
una demanda adicional de 5 watts en la 
fuente de alimentación. . 

Otro punto de interés en los circuitos 
de deflexión transistorizados es la exce- 
lente regulación de alta tensión. Esta 
mejora es el resultado del alto rendimien- 
to de estos circuitos, los cuales mantienen 
en un mínimo la energía extraída y 
producen un Q bastante elevado. Como 
ya se dijo, la amplitud de la tensión 
anódica no varía mucho cuando se extrae 


energía, lo cual explica la buena regula- 


ción de alta tensión. 

Linealidad de la exploración — Para 
lograr una reproducción exacta de las 
imágenes en la pantalla del tubo, el haz de 


- electrones debe moverse a velocidad lineal 


a través del frente del tubo. Si la pantalla 
fuera una sección de esfera con su centro 
ubicado en el centro de deflexión, se 
requeriría para la deflexión lineal un 
diente de sierra lineal de corriente a través 
del yugo de deflexión. Aur.que la pantalla 
es una sección de esfera, su radio es 
mucho. mayor que la distancia que hay 
coni el centro de deflexión. Para todos los 
fines pr se puede considerar que la 
pantalla es una superficie plana. 

distancia que hay entre el centro de 
deflexión y la pantalla es, por lo tanto, 
mayor en los bordes que en el centro del 
tubo de imagen. En consecuencia, una 


A 





dada magnitud de deflexión del haz en el 
centro de deflexión produce un movi: 
miento mayor del haz en el frente del 
tubo, Por esta razón, la forma de onda de 
corriente requerida a través del yugo de 
deflexión debe tener cierta forma en “s” 
y no un diente de sierra absolutamente 
lineal. Gran parte de la forma en “S” se 
obtiene mediante el capacitor conectado 
en serie con el yugo. Al comienzo del 
trazo (lado izquierdo de la imagen), el 
yugo tiene almacenada la máxima ener- 
gía. La corriente circula desde el yugo 
hasta el capacitor formador de es 
cargando a éste a velocidad exponencial, 
La corriente del yugo aumenta linealmen.- 
te durante la primera mitad del trazo y 
decrece gradualmente cerca del lado dere- 
cho de la pantalla a medida que el 
capacitor formador de “S” acumula car. 
ga. Sin embargo, como la primera parte 
del trazo es lineal, el lado izquierdo de la 
imagen se alargará en comparación del 
lado derecho, requiriéndose una correc- 
ción adicional de la linealidad. 

Los métodos para eliminar esta alinea- 
lidad incluyen el uso de una reactancia 
saturable en serie con el yugo, el uso de 
un imán permanente cerca del yugo para 
deformar el campo y un circuito amorti- 
guado resonante en serie conectado en 
paralelo con el capacitor formador de “S” 
y en serie con el yugo. 

Energía requerida para la deflexión — 
La energía de deflexión de pico requerida 
por el yugo para hacer una exploración 
completa del tubo varía directamente con 
la alta tensión, con el 5/2 de la potencia 
del ángulo de deflexión (aproximadamen- 
te) y con el diámetro del cuello (donde 
todas las geometrías del yugo se ajustan 
en proporción directa). La energía de 
pico requerida para la exploración míni- 
ma de un tubo de 114 grados, con un 
cuello de 1 1/8 pulgada (28,5 mm) y una 
tensión de ánodo de 20 kilovolts, es de 
2,4 milijoules (exploración desde el cen- 
tro a cualquiera de los lados). 

Cuando se obtiene la exploración total 
con una tensión de línea baja y una 
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tensión anódica que corresponde 4 una 
tensión de línea baja, la Pd de pico 
almacenada es igual a e Cuando la 
tensión de línea aumenta, la energía de 
pico aumenta proporcionalmente al cua 
drado de la tensión. Sila tensión de línea 
baja es de 105 volts y la tensión de línea 
alta es de 135 volts, el aumento de la 
energía es un factor de 1,65, 

Si el receptor está fuera de sincronis- 
mo en 2 microsegundos (o un rango de 
desincronización de 480 ciclos), la ener- 
gía, que es proporcional al cuádrado del 
tiempo de trazo en un circuito fijo, 
aumenta por un factor de 1,08. Si el yugo 
tiene en derivación un trasformador 
“flyback”” práctico, la inductancia se 
reduce por un factor de aproximada- 
mente 1,3 y, por lo tanto, la energía de 
pico almacenada en el sistema aumenta 
por un factor de 1,3. Cuando se conside- 
ran los tres elementos, el transistor debe 
admitir una energía de pico almacenada 
2,3 veces superior a la prevista normal- 
mente, 

Consideraciones sobre la excitación de 
los transistores — La excitación por tras- 
formador se emplea generalmente para el 
transistor de salida. Cuando se emplea 
este: tipo de excitación, la carga del 
colector puede colocarse en serie con el 
colector o el'emisor porque, en cualquiera 
de los casos, el secundario del trasforma- 
dor se aplica entre base y emisor. Si la 
carga está en serie con el emisor (carga de 
emisor), el colector está directamente al 
potencial de la tensión de alimentación. 
Si se usa una alimentación positiva, la 
carcaza del transistor está a potencial de 
chasis, El diodo amortiguador se constru- 
ye con este ánodo al potencial de carcaza, 
de manera que está también al potencial 
de chasis, 

Este método tiene una desventaja pues 
existe un elevado potencial entre los 
bobinados primario y secundario del 
trasformador excitador. Como este tras- 
formador tiene un acoplamiento muy 
fuerte, es necesario considerar cuidadosa- 
mente la ruptura de la aislación. 
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Cuando la etapa de salida va al corte, 
ln etapa excitadora debe estar condu- 
ciendo; el secundario del trasformador 
puede proporcionar entonces cualquier 
corriente solicitada, (Sin embargo, la 
corriente está limitada por la inductancia 
de fuga). Cuando la etapa excitadora está 
en el corte, la energía almacenada en el 
trasformador circula en el secundario en 
forma de corriente constante. Si se 
emplea este modo de excitación, y si la 
tensión base-emisor de un transistor varía 
respecto a la de otro, la corriente de 
encendido todavía comienza en el mismo 
valor pero decrece a una velocidad dife- 
rente. Si se elimina toda la carga de la 
base del transistor de salida durante el 
apagado, no se requiere más corriente del 
trasformador y el transistor permanece en 
un modo de polarización inversa. 

A la base no se deberá aplicar impe- 
dancia. En esta forma se facilita la 
capacidad de intercambio porque los 
niveles de tensión permanecen suficiente- 
mente bajos como para impedir la ruptura 
de la juntura base-emisor durante el 
período de apagado. Los bobinados pri- 
mario y secundario del trasformador 
excitador tienen que estar acoplados muy 
fuertemente para obtener un gran pico de 
corriente durante el período de apagado 
(para un tiempo de apagado rápido). 

El circuito de la Fig. 725 se usa para 
desarrollar la conformación de onda que 
es de fundamental importancia. El resis- 
tor de 560 ohms en combinación con el 
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Figura 725. Circuito formador de onda. 
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capacitor de 0,05 microfarad aumenta la 
amplitud y tiempo de crecimiento de la 
corriente de base en el apagado durante 
unos pocos microsegundos iniciales, El 
diodo 1N295, junto con el resistor de 
2.700 onms y el capacitor de 10 micro- 
farads, sirve como circuito enclavador que 
asegura que el transistor de salida esté 
siempre polarizado en sentido inverso 
durante todo el período de apagado, aun 
en presencia de lcgo elevada a varios 
centenares de volts y temperaturas eleva- 
das. Con este circuito, la combinación de 
560 ohms y 0,05 microfarad puede 
optimizarse para obtener el mejor tiempo 
de apagado sin tener en cuenta el resto de 
la señal de apagado. 

El pulso de apagado desarrollado por 
este circuito es de 3 amperes durante 
aproximadamente 2 microsegundos segui- 
do por una tensión constante de aproxi- 
madamente 3 volt durante 18 microse- 
gundos. El pulso de encendido se inicia 
entonces a 650 miliamperes y, 45 micro- 
segundos después, decrece a 500 miliam- 
peres, 


Circuito de deflexión para el receptor 
monocromático — Los párrafos siguientes 
describen un sistema práctico de defle- 
xión horizontal para un receptor de 
televisión de 19 pulgadas (48,2 cm) para 
blanco y negro (monocromático). El 
sistema de deflexión trabaja con una 
fuente de CC regulada de 100 volts. 


Esta tensión de alimentación de 100 
volts es desacoplada a 85 volts para 
regular la trama con el brillo. Se elige un 
tiempo de retrazo de 14 microsegundos 
para presentar la máxima imagen utiliza- 
ble, aunque se podría usar un valor de 17 
microsegundos sin sacrificar el rendi- 
miento en comparación con los recepto- 
res actuales. 

El tubo de imagen usado, 19DQP4, 
tiene las siguientes dimensiones útiles 
mínimas de la pantalla: 15 1/8 pulgadas 
(38,4 cm) horizontalmente y 12 pulgadas 
(30,4 cm) verticalmente Estas dimen- 
siones establecen el tamaño de la máscara 
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frontal para el gabinete y fijan la relación 
de aspecto en 1.26. El ángulo de defle- 
xión diagonal del tubo 19DQP4 es de 114 
grados y el diámetro del cuello mide 
nominalmente 1 1/8 pulgadas (28,5 mm). 
El potencial de aceleración del haz cero es 
de 20 kilovolts. El circuito horizontal 
debe ser capaz de proporcionar una 
corriente promedio del haz de 400 micro- 
amperes sin prácticamente ninguna varia- 
ción en la altura o ancho de la trama, con 
cualquier brillo entre corriente cero y 
máxima; requiriéndose una sobreexplora- 
ción del 4 por ciento. 

Los requerimientos de energía para la 
deflexión horizontal muestran que la 
energía almacenada de pico en el yugo 
debe ser de 2,4 milijoules para satisfacer 
las necesidades del tubo 19DOP4, Si se 
usan un tiempo de trazo de 49,5 microse- 
gundos y una tensión de alimentación de 
85 volts, y se supone que la formación de 
“S” (mediante. un capacitor en serie con 
el yugo) hace aumentar el barrido entre 
un 5 y 10 por ciento, la inductancia del 
yugo debe ser de 1 milihenry y la 
corriente de pico a pico del yugo tiene 
que ser de 4,4 amperes. 
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Circuito de excitación y salida: El cir- 
cuito de excitación y salida horizontal del 
receptor aparece en la Fig. 726. El 
circuito de salida (Qs) es básicamente un 
autooscilador que requiere el resistor de 
27.000 ohms para iniciar las oscilaciones. 
La corriente de excitación se obtiene a 
través del resistor de 33 ohms en paralelo 
con el calefactor del tubo y a través del 
diodo Ds, y se aplica desde el bobinado 
de realimentación del trasformador T, a 
través del capacitor de 50 microfarads en 


paralelo con el resistor de 10 ohms a la 


base del transistor de salida Q;. Si este 
circuito excitador está correctamente di- 
señado, el transistor Qs no sale de la 
saturación durante el funcionamiento 
normal, Cuando va a iniciarse el retrazo, 
el transistor excitador Q¿ es llevado - 
profundamente a la zona de saturación. 
La corriente de excitación se deriva 
entonces a masa y la base del transistor 
Qs, es polarizada en sentido inverso 
simultáneamente por medio de la carga 
almacenada en el capacitor de 50 micro- 
farads. Si el resistor que hay en paralelo 
con este capacitor es grande en compara- 
ción con 2 ohms, la mayor parte de la 
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Figura 726, Circulto de excitación y salida horizontal de un receptor de tolovisión de blanco 
y NOgro. 
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corriente de excitación circula a través del 
capacitor, Por lo tanto cuando el transis- 
tor Qs se satura, pasa a través de Qs y Da 
una corriente del capacitor de polaridad 
opuesta, Como resultado de ello, la 
excitación de apagado que va al transistor 
Qs es siempre una tensión de polarización 
inversa igual a la caída directa a través del 
diodo D¿. Si el valor del resistor en 
paralelo es muy grande, el circuito puede 
no entrar en funcionamiento. 


Cuando el transistor de salida Qs se: 


apaga, la tensión de colector sale de la 
saturación y pasa a través del pulso 
normal de retroceso. Durante este tiem- 
po, la excitación de realimentación (ya 
derivada a masa) disminuye y, cuando la 
tensión de colector pasa la tensión de 
alimentación, se produce una intensa 
corriente de excitación inversa. Sin em- 
bargo, el diodo excitador Dz bloquea esta 
circulación de corriente inversa, Dg tam- 
bién permite que la corriente de inicia- 
ción (que pasa por el resistor de 27.000 
ohms) circule a través de la base de Qs. 

La corriente del amortiguador circula a 
través del diodo colector-base de Qs en 
serie con D¿ a masa. El diodo D, es de 
silicio y tiene una caída directa baja a 2 
amperes y un requerimiento de ruptura 
mínimo de sólo 1 volt, debiendo ser 
capaz de disipar 300 miliwatts, A Da se lo 
denomina diodo amortiguador, aun cuan- 
do sólo cumpla parcialmente esta fun- 
ción. El capacitor de acoplamiento de 50 
microfarads debe tener una resistencia en 
serie reducida para lograr el encendido 
correcto. 

La tensión de alimentación de 100 
volts se reduce en un 15 por ciento con 
una corriente de haz cero por medio del 
resistor de desacople de 75 ohms. Cuando 
la corriente del haz aumenta a 400 
microamperes, la demanda de potencia 
adicional de 7 u 8 watts hace caer la 
tensión desacoplada, Como consecuencia 
de ello, la alta tensión y la corriente de 
exploración decrecen linealmente con la 
tensión desacoplada, La alta tensión tam- 
bién disminuye debido a la falta de una 
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regulación perfecta de la alta tensión. Si 
el circuito está correctamente diseñado, la 
alta tensión decrece con el cuadrado de la 
tensión desacoplada, de manera que la 
energía de exploración requerida es más o 
menos igual a la energía de exploración 
suministrada. Esta tensión desacoplada es 
también realimentada al circuito vertical 
de la parte determinadora de tamaño del 
circuito, de manera que la energía de 
exploración vertical también sigue la alta 
tensión en función del ajuste de brillo 
promedio del tubo. 

Un bobinado separado del “flyback” 
T, proporciona el gatillado para el circui- 
to de CAG. Una señal tomada del diodo 
excitador D¿ proporciona una referencia 
de sincronismo para el circuito de fase 
horizontal (CAF), Desde el circuito encla- 
vador viene una tensión positiva de unos 
500 volts, la cual es suministrada por el 
diodo D, para polarizar las rejas 2 o 4 
del tubo de imagen. (El drenaje de 
corriente debe mantenerse por debajo de 
1 miliampere.) 

La potencia para el filamento del tubo 
proviene también del circuito excitador 
horizontal. Cuando el receptor se encien- 
de por primera vez, la corriente de 
excitación de fase para el transistor Qs es 
superior a la normal debido a la caracte- 
rística térmicamente alineal del filamen- 
to. Este método de suministrar potencia 
al filamento es satisfactorio pues contri- 
buye a prolongar la vida del tubo, Sin 
embargo, la excesiva capacitancia entre 
filamento y cátodo puede causar una 
modulación de video en forma de una 
línea vertical similar a una línea de 
excitación en la deflexión del tubo. Este 
tipo de problema no ha surgido en el 
método indicado, Es posible obtener un 
control más conservador de la potencia 
del filamento mediante un bobinado 
separado O agregando al filamento un 
bobinado de CAG. 

El circuito de borrado de video debe 
ser gatillado desde el trasformador “fly- 
back” T,. Para cumplir esta función se 
coloca en el colector del transistor de 
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salida Qs un resistor de 100.000 ohms. 
Este resistor realiza el borrado cuando la 
tensión del colector es más positiva que 
25 volts, | 

A través del filamento del tubo de 
imagen existe una tensión de CC, junto 
con una elevada tensión de CA. Después 
de un desacoplamiento adecuado, esta 
tensión de CC sirve para suministrar 
potencial negativo a los circuitos de CAG 
y de separación de sincronismo. 

El circuito de salida horizontal está 
dotado de varios medios de protección 
contra la formación de arcos. 

El circuito enclavador de tensión está 
constituído por el diodo enclavador D, y 
el capacitor de 8 microfarads. Es necesa- 
rio proporcionar a través del capacitor un 
drenaje suficiente de la corriente para 
permitir que ésta se descargue entre los 
arcos, El capacitor debe ser suficiente- 
mente grande para absorber la mayor 
parte de la energía almacenada por la 
capacitancia del tubo de imagen. La 
finalidad de este circuito enclavador es 
asegurar que el transistor no sufra una 
ruptura por tensión durante los arcos de 
alta tensión. 

El resistor de desacoplamiento de 75 
ohms se encarga de la regulación de la 
trama, como ya se mencionó, y también 
limita hasta 30 watts la potencia máxima 
que puede entregarse a todo el circuito de 
exploración horizontal. 

Si el transistor de salida Qs sale de la 
saturación con un nivel de corriente de 
colector elevado como resultado de la 
formación de un arco de alta tensión, el 


circuito excitador de realimentación apa- * 


ga a Qs, controlando así la línea de carga 
del transistor. El transistor se apaga 
bastante rápidamente en esta condición 
porque no está saturado, Si el transistor 
excitador Q¿ se enciende o apaga cuando 
Qs está polarizado en sentido inverso, no 
se produce ninguna variación de estado 
porque el excitador es básicamente auto- 
oscilante y el transistor Q¿. funciona 
simplemente como compuerta. Si se apli- 
ca excitación, Q¿ la puede suprimir. Sin 
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embargo, Q¿ no puede suministrar excita- 
ción si Qs no : stá saturado. 


Aunque se dispone de excitación al 
comienz del tiempo de trazo, ella debe 
ser exc) uída por Q hasta unos 5 microse- 
gund: s antes del tiempo normal necesa- 
rio Como resultado de ello, Q¿ debe 
revibir un pulso de excitación que lo 
sature durante unos 30 microsegundos y 
lo apague durante los 34 microsegundos 
restantes, 

El diodo enclavador D, no debe fallar, 
pues si así ocurre es casi seguro que se 
destruirá Qs ; 

Oscilador horizontal: La Fig. 727 
muestra el diagrama simplificado de un 
circuito oscilador tipo multivibrador, Hay 
que hacer notar que desde la fuente de 
alimentación se provee una señal gatillada 
de realimentación de CC. Si la tensión de 
alimentación de 100 volts se hace excesi- 
vamente alta como resultado de una falla, 
la frecuencia del oscilador horizontal se 
eleva hasta tal punto que la tensión de 
retroceso permanece dentro de las especi- 
ficaciones, 
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Control de fase horizontal (CAF): El 
sistema de control de fase horizontal que 
se ha empleado es de reciente aparición, 
El gatillado se obtiene de un pulso de 
sincronismo de 1 miliampere que tiene 
sólo 2 microsegundos de ancho (y puede 
ser mucho más angosto si así se desea). Se 
puede proveer casi cualquier corriente de 
control promedio deseada hasta un valor 
de varios miliamperes, Cuando la imagen 
está en fase, el circuito está abierto para 
recibir un pulso de sincronismo durante 
sólo 4 microsegundos y así es relativa. 
mente inmune al ruido. Como el circuito 
funciona sobre el borde de avance del 
pulso de sincronismo, y no en toda el área 
del pulso diferenciado, los efectos de los 
pulsos ecualizadores verticales y los dien- 
tes de sierra del pulso vertical se reducen 
considerablemente. Como consecuencia, 
la parte superior de la imagen muestra 
una sincronización correcta en práctica- 
mente todas las posiciones del control de 
enganche (lo que no ocurre en un CAF 
normal). | 

En la Fig. 728 aparece el circuito de 
control de fase. Para el oscilador de bajo 
nivel se requiere una corriente de control 
de sólo 20 microamperes. Los transistores 
Os y Ojo están conectados en disposi- 
ción de enganche que se asemeja a un 
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Figura 728, Circulto de control de fase horl- 
zontal, 
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tiristor, (Se podría usar un tiristor si este 
dispositivo fuera suficientemente rápido y 


sensible.) Una réplica del pulso de retro- 
ceso se aplica al emisor del transistor Q, 
desde el diodo D, a través del divisor de 
tensión compuesto de los resistores de 
10,000 y 3.300 ohms. Durante el tiempo 
de trazo, esta tensión es ligeramente 


_hegativa y cualquier señal que aparece en 


la base del transistor Q,o. no es efectiva. 
Sin embargo, cuando la tensión de retro- 
ceso aparece a través del transistor Qo, la 
compuerta se abre para recibir un pulso 
de sincronismo. Cuando el pulso dispara 
al transistor Q,o, la combinación de Qs y 
Qio se hace regenerativa; los transistores 
se saturan entonces fuertemente y dejan 
pasar toda la corriente que permite el 
divisor de tensión. Los transistores Qs y 
Oo permanecen saturados hasta que la 
tensión se invierte y reajusta al engancha- 
dor. Si se desea, se puede obtener del 
emisor de Qy corriente de control de 
polaridad opuesta, El diodo Dis sirve 
para bloquear la corriente inversa. 

Circuito de deflexión para un receptor 
de color-- La Fig. 729 muestra el 
diagrama de un circuito de deflexión 
horizontal transistorizado para un recep- 
tor de televisión en colores. El transistor 
de salida horizontal, Q,, es un transistor 
de silicio para alta tensión. La tensión 
normal colector-emisor de los pulsos que 
hay a través de Qy incluye un amplio 
factor de seguridad que admite cualquier 
pulso elevado que pueda originarse por 
falta de sincronismo, sobrecorrientes o 
sobretensiones transitorias en la línea y 
otras condiciones anormales. 

Una característica especial del circuito 
de deflexión horizontal es la fuente de 
baja tensión de aproximadamente 23 
volts que se toma del circuito. Esta 
característica permite eliminar el trasfor- 
mador de poder en la fuente de alimenta- 
ción. La potencia de baja tensión se 
emplea para hacer funcionar todas las 
etapas, salvo las de alta tensión, como 
pueden ser la etapa de salida de video, de 
salida de audio y el oscilador y excitador 
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Figura 729. Sistema de deflexión horizontal de un receptor de televisión en colores, 


horizontal. El oscilador vertical recibe 
alimentación desde el mismo punto que 
alimenta la salida horizontal de tal mane- 
ra que la tensión real es una función de la 
corriente del haz; esta conexión compen- 
sa la tendencia a variar que tiene la altura 
de la imagen cuando se mueve el control 
de brillo. | | 
El circuito de deflexión transistorizado 
permite una regulación de alta tensión 
que es comercialmente aceptable sin el 
uso del regulador de alta tensión en 
derivación que se emplea en los circuitos 
de deflexión valvulares. Con un trasfor- 
mador “flyback” de diseño normal y una 
fuente de alimentación de baja tensión 
con un 3 por ciento de regulación 
aproximadamente, la regulación de alta 


tensión desde un haz cero hasta una plena 


carga de 750 microamperes es de unos 3 
kilovolts y es acompañada por un aumen- 
to considerable en el ancho de la imagen. 
El mejoramiento de este comportamiento 
con las variaciones del brillo se logra 


utilizando de dos maneras los cambios en 
la corriente continua que acompañan al 
circuito de deflexión. En primer lugar, se 
reduce el entrehierro del trasformador 
para permitir que la saturación del núcleo 
haga disminuir la inductancia del sistema 
cuando aumenta la carga de alta tensión. 
Cuando se emplea este método, la regula- 
ción se mejora hasta obtener aproximada- 
mente la mitad del valor correspondiente 
a los trasformadores normales sin inesta- 
bilidades en el circuito, pero la variación 
en el ancho de la imagen es todavía 
mayor que lo deseado. En segundo lugar, 
se agrega una resistencia en serie a la 
fuente B para disminuir la potencia de 
entrada a plena carga, reduciendo así la 
variación en el ancho de la imagen 
(sacrificando en alguna medida la regula- 
ción de alta tensión). El resultado final de 
ambos cambios es una regulación de 
alrededor de 2,8 kilovolts para la alta 
tensión, con muy poca variación en el 
tamaño de la imagen, 
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Un beneficio secundario de la buena 
regulación del sistema de deflexión tran- 
sistorizado es la reducción del tamaño del 
- trasformador “flyback”. Esta reducción 
se logra al disminuir el área de la 
“ventana” en el núcleo del “flyback”. Al 
disminuir el tamaño del “flyback” tam- 
bién se reduce el tamaño de la jaula 
requerida para aislar de masa al bobinado 
de alta tensión. 

La etapa excitadora acoplada por 
trasformador aprovecha la capacidad de 
alta tensión y velocidad de conmutación 
del transistor excitador horizontal que 
está diseñado principalmente para la 
salida de video. Se emplea un oscilador 
horizontal tipo multivibrador estabilizado 
. de onda sinusoidal. Este tipo de oscilador 
es especialmente útil en los trabajos 
experimentales que se realizan con los 
sistemas de deflexión porque permite 
variar fácilmente los tiempos de encen- 
dido y apagado. 

El detector de fase del CAF funciona 
en base al principio de variación del 
ancho de los pulsos de sincronismo y 
referencia combinados, En el circuito que 
aparece en la Fig, 729, la información de 
sincronismo está relacionada con los 
bordes de avance de los pulsos de 
sincronismo y el proceso de retrazo se 
inicia antes del borde de avance del pulso 
de sincronismo. El comportamiento del 
circuito es muy satisfactorio. 


Sistema de deflexión 
horizontal con RCS 


Hasta hace poco tiempo, los sistemas 
de deflexión de estado sólido se limitaban 
a receptores monocromáticos de pantalla 
reducida con requerimientos de energía 
relativamente bajos, No se disponía de 
dispositivos de estado sólido que compi- 
tieran con las válvulas de recepción en lo 
referente a costos y rendimiento, El 
desarrollo de los rectificadores controla- 
dos de silicio (RCS) y los diodos de 
recuperación rápida, capaces de funcionar 
a las frecuencias de barrido horizontal 
usadas en televisión, ha permitido el 
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diseño de un sistema de deflexión hori- 
zontal que es económicamente competi- 
tivo y, al mismo tiempo, proporciona una 
confiabilidad superior a la de cualquier 
otro sistema de deflexión conocido. 

En este sistema, la acción de conmuta- 
ción requerida para generar la corriente 


. de exploración en los bobinados del yugo 


horizontal y el pulso de alta tensión 
usado para derivar las tensiones de funcio- 
namiento de CC para el tubo de imagen es 
controlada por dos RCS que se utilizan 
junto con los diodos de recuperación 
rápida asociados para formar interrupto- 
res bipolares. : 

Los RCS usados para controlar la 
corriente de trazo y proporcionar. la 
acción de conmutación para iniciar la 
conmutación trazo-retrazo exhiben eleva- 
das capacidades de admisión de tensión y 
corriente, junto con las excelentes carac- 
terísticas de conmutación necesarias para 
obtener un funcionamiento confiable en 
los sistemas de deflexión. Los diodos 
interruptores (diodos de trazo y conmuta- 
ción), permiten tiempos de recuperación ' 
rápidos, elevadas capacidades de bloqueo 
de tensión inversa y bajas caídas de 
tensión de encendido. Estas característi- 
cas —junto con el hecho de que, con 
excepción de un pulso de disparo no 
crítico, todas las tensiones de control, 
sincronismo y polaridades de control son 
proporcionadas por elementos pasivos del 
sistema y no por fuentes de excitación 
externas— contribuyen substancialmente 
a la excelente confiabilidad del sistema de 
deflexión con RCS, 

El sistema funciona directamente con 
una fuente de alimentación de CC con- 
vencional, no regulada de 4155 volts y 
permite la deflexión de toda la pantalla 
con ángulos de hasta 90 grados a la 
corriente máxima del haz. Las formas de 
onda de corriente y tensión requeridas 
para la deflexión horizontal y para la 
generación de la alta tensión se toman 
esencialmente de los circuitos resonantes 
LC. Como resultado de ello, se evitan los 
transitorios de conmutación rápidos y 
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bruscos que provocarían esfuerzos en el 
dispositivo de estado sólido, 

Se incluye una etapa regulada en el 
circuito de deflexión horizontal con RCS 
para mantener el barrido y la alta tensión 
dentro de límites aceptables a pesar de las 
variaciones en la tensión de CA de línea o 
la corriente del haz del tubo. El sistema 
también contiene circuitos que proporcio- 
nan protección completa contra los efec- 
tos de los arcos en el tubo o en el 
rectificador de alta tensión e incluye 
circuitos de corrección del “efecto almo- 
hadilla” y linealidad. 


Circuito de deflexión básico — Los. 


componentes esenciales del sistema de 
deflexión horizontal con RCS requeridos 
para desarrollar la corriente de explora- 
ción en los bobinados del yugo aparecen 


en la Fig. 730, Esencialmente, el diodo de * 


interrupción del trazo Dr y el rectifica- 
dor controlado de interrupción del trazo 
RCSrT realizan la acción de interrupción 
que controla la corriente en los bobinados 
horizontales: del yugo Ly durante el 
intervalo de trazo del haz. El diodo 
interruptor conmutador De y el rectifica- 
dor controlado interruptor conmutador 
RCSc inician el retrazo y el contro! de la 
corriente del yugo durante el intervalo de 
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Figura 730, Circulto básico para la genera lón de la forma de onda corriente de 
bobln ol yugo, 


ado 





orizontal 
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retrazo. El inductor Lg y los capacitores 
Cr, Ca y Cy suministran el almacena- 
miento de energía y los ciclos de sincro- 
nismo necesarios. El inductor Lec permi- 
te cargar al capacitor Cr desde la fuente 
B+ de CC, de manera que el sistema 
puede recargarse desde la fuente de 
alimentación. El secundario del inductor 
Lcc proporciona la tensión de disparo de 
compuerta para el RCS interruptor de 
trazo. El capacitor Cp establece el tiempo 
de retrazo óptimo en virtud de su acción 
resonante con el inductor Ln. 

El ciclo de deflexión horizontal puede 
describirse mejor como una secuencia de 
intervalos discretos, cada uno de los 
cuales termina al cambiar el estado de 
conducción de un dispositivo interruptor. 
En el análisis siguiente, se omitirá inicial. 
mente para mayor simplicidad la acción 
del hice auxiliar Ca y del trasforma- 
dor “flyback”. 

Primera mitad del intervalo de trazo: 
La Fig. 731 muestra los elementos del 
circuito y las relaciones de tensión y 
corriente durante la primera mitad del 
intervalo de corriente de deflexión del 
trazo, período desde T, a T,. En el 
instante To, el campo magnético se ha 
establecido en torno de los bobinados 
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Figura 731. Disposición efectiva dei circuito de 
de oxión durante la primera mitad del intervalo 
de trazo, T, a T,, y formas de onda de tensión 
y carriente Ue fuficionamiento del ciclo comble- 
to de trazo-retrazo. 
horizontales del yugo Ly mediante la 
acción del circuito durante el período de 
retrazo del ciclo precedente (explicado al 
analizarse más adelante los intervalos de 
retrazo). Este campo magnético genera 
una corriente en disminución en el yugo 
ly que decrece a cero cuando se agota la 
energía en el bcbinado del yugo (en el 
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instante T,). Esta corriente carga al 
capacitor Cy hasta una tensión positiva 
Voy a través del diodo interruptor de 
trazo Dr. 

- Durante la primera mitad del intervalo 
de trazo (poco antes del instante T,) ei 
rectificador de trazo RCSr puede condu- 
cir al aplicársele un pulso de tensión de 
compuerta adecuado Veomp. Sin embar- 
go, RCSr no conduce hasta que no se 
aplica también polarización directa entre 
su ánodo y cátodo. Esta tensión se aplica 
durante la segunda mitad del intervalo de 


Trazo. 


Segunda mitad del intervalo de trazo: 
En el instante T,, la inductancia del yugo 
ya no mantiene la corriente y el capacitor 
Cy comienza a descargarse en esta induc- 
tancia, El sentido de la corriente en este 
circuito se invierte entonces y el diodo 
interruptor de trazo Dry se polariza en 
sentido inverso, El rectificador interrup- 
tor de trazo RCSr, empero, es entonces 
polarizado directamente por la tensión 
Voy existente a través del capacitor y 
éste se descarga en la inductancia del 
yugo a través de RCS”, como se indica en 
la Fig. 732. El capacitor Cy es suficiente- 
mente grande para que la tensión Vcy 
permanezca prácticamente constante du- 
rante todo el ciclo de trazo y retrazo. 
Esta tensión constante produce una eleva- 
ción lineal de la corriente a través de la 
inductancia del yugo Ly durante todo el 
intervalo de exploración desde T, hasta 
Ts. 

Comienzo del intervalo de retrazo: La 
acción del circuito para iniciar el retrazo 
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Figura 748 Disposición efectiva del circuito de deflexión durante la segunda roJtag del intervalo 


razo, T¿ a Ty, y forma de onda co 


mbpleta de la corriente de exploración. 





comienza antes de que termine el interva- 
lo de trazo. La Fig. 733 muestra los 
elementos del circuito y las formas de 
onda de tensión y corriente requeridas 
para esta acción. En el instante Ty, antes 
de terminar el período de trazo, el 
rectificador interruptor conmutador 
RCSc se enciende al aplicarse a su 
compuerta un pulso proveniente del osci- 
lador horizontal. El capacitor Cr se 
puede descargar entonces a través del 
RCSc y el inductor Lr. La corriente de 
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FINUra 733. Disposición efectiva del alreulto de 

detiexión formas de onda fe AA n y 

corriente Importantes para la Iniciación dél 
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este lazo, llamado circuito de conmuta- 
ción, aumenta en forma de pulso de 
media onda sinusoidal, En el instante Ta, 
cuando la magnitud de esta corriente 
excede la corriente del yugo, el diodo 
interruptor de trazo Dr vuelve a polari- 
zarse en sentido directo. La corriente 
excedente del pulso de conmutación es 
entonces derivada en torno del bobinado 
del yugo mediante la acción derivadora 
del diodo Dr. Durante el tiempo que 


media entre T¿ y Ts, el rectificador 
interruptor de trazo RCSt es polarizado 
en sentido inverso por la caída de tensión 
existente a través del diodo Dr. Por lo 
tanto RCST se apaga durante este interva- 
lo y puede recuperar su aptitud para 
bloquear la tensión directa que se aplica 
luego. 


Primera mitad del intervalo de retrazo: 
En el instante Ts, el pulso conmutador 
deja de ser mayor que la corriente del 
yugo, Fig. 734; entonces el diodo inte- 
rruptor de trazo Dr ya no conduce. La 
inductancia del yugo mantiene la corrien- 


. te del yugo pero, con RCSr en el estado 


NO, esta corriente circula ahora en el lazo 
de conmutación formado por Lr, Cr y 
RCSc. El instante T, señala el comienzo 
del retrazo. ' 

A medida que decrece a cero la 
corriente en los bobinados del yugo, la 
energía suministrada por esta corriente 
carga al capacitor Cr con una tensión de 
polaridad opuesta en una oscilación reso- 
nante. En el instante T¿, la corriente del 


. yugo es cero y el capacitor Cr. se carga 
- hasta su valor de tensión negativa: máxi- 


ma. Esto completa la primera mitad del 
retrazo. 

Segunda mitad del intervalo de retra- 
zo: En el instante Ts, la energía de la 


inductancia del yugo se agota y la energía 


almacenada en el capacitor de retrazo Cr 
retorna a la inductancia del yugo. Esta 
acción invierte el sentido de circulación 
de la corriente en el yugo, Durante la 
inversión de la corriente del yugo, el 
diodo interruptor conmutador Deo pro: 
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Figura 734. Disposición efectiva del circulto de 

deflexión y formas de onda tensión y 

corriente de funcionamiento durante la primera 
mitad del retrazo, T¿ a T¿- 


porciona la vía de retorno para la 
corriente del lazo, Fig. 735. El rectifica- 
dor interruptor conmutador RCSc es 
polarizado en sentido inverso por la caída 
de tensión existente a través del diodo 
Dc. Por lo tanto, el rectificador interrup- 
tor conmutador se apaga y recupera su 
capacidad de bloqueo de tensión. A 


medida que aumenta la corriente del yugo 
en sentido negativo, la tensión del capaci- 
tor de retrazo Cr disminuye. En el 
instante To, la tensión existente a través 
del capacitor Cr ya no provee tensión de 
excitación para que la corriente del yugo 
circule por el lazo formado por Ln, Cr y 


ita 735. Disposición efectiva del circuito de 
detlexlón y formas de onda de tensión y 
corriente durante la segunda mitad del retrazo, 


T¿aTo- 
Ly. La corriente del yugo encuentra un 
camino más fácil a través del diodo 
interruptor de trazo Dr, Fig. 736. Esta 
acción representa el comienzo del perío- 
do de trazo de la corriente del yugo (es 


decir, el comienzo de un nuevo ciclo de 


funcionamiento), instante To. 


LrR CR 





igira 736. Disposición efectiva del circuito de 
deflexión durante el pasaje del retrazo al trazo, 
instante To. 











Figura 737. Elementos del circuito y recorrido 
de la corriente usados para entregar energía al 
inductor de carga LCcC durante el perfodo que 


media entre el comienzo de la acción conmuta- 
dora del retrazo al término de la primera mitad 
del intervalo de retrazo, T,¿aT,. 

Una vez que la corriente negativa del 
yugo es desacoplada del lazo de conmuta- 
ción por el diodo interruptor de trazo, la 
corriente del circuito de conmutación 
baja a cero. La energía almacenada en el 
inductor Lr carga al capacitor Cr hasta 
un valor inicial de tensión positiva. Como 
la frecuencia resonante de Lg y Cr es 
alta, esta transferencia se realiza en un 
tiempo relativamente breve, T, a T,, Fig. 
735, 

Acción de recarga y reajuste: La 
acción requerida para devolver la energía 
al circuito de conmutación y reajustar el 
RCS de trazo es también un aspecto 


BE. OC IA eE En 
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importante del funcionamiento del circui- 
to de deflexión básico. Ambas acciones 
involucran al inductor Laa. 


Durante el período de retrazo, el 
inductor Loc está conectado entre la 
tensión de alimentación de CC (+B) y 
masa mediante la conducción del RCS 
interruptor conmutador o el diodo 
(RCSc o Dc), como se indica en la Fig. 
737, Sin embargo, cuando el diodo y el 
RCS dejan de conducir, se abre la 
conexión entre Lcc y masa. La energía 
almacenada en el inductor Lec durante el 
intervalo de retrazo carga entonces al 
capacitor Cr a través de la fuente B+, 
Fig. 738, Este proceso de carga continúa 
durante el período de trazo hasta que se 
vuelve a iniciar el retrazo. La carga 
resultante en el capacitor Cr se usa para 
reabastecer energía al circuito del yugo 
durante ei intervalo de retrazo, 


La tensión desarrollada a través del 
inductor Lcc durante la carga del capaci- 
tor Cr se usa para polarizar en sentido 
directo el electrodo de compuerta del 
RCS de trazo en forma adecuada para que 
este dispositivo pueda conducir. Esta 
tensión es acoplada inductivamente desde 
Lca y aplicada a la compuerta de RCS7 a 
través de una.red conformadora de onda 
formada por el inductor La, el capacitor 

Cr 


A san 





Figur 
(aplicándulo polarizac 


738. Disposición efectiva 
(8h directa) y, Bio BN CA. 


del circuito de defiexion A O o 


Ly 


ROS de trazo 
durante el intervalo de 
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Ca y el resistor Ra. La señal de tensión 
resultante aplicada a la compuerta de 
RCS?7 tiene la forma y amplitud deseadas 
para que RCStT conduzca cuando se 
aplica polarización directa desde ánodo a 
cátodo, aproximadamente en el centro 
del intervalo de trazo. 

Efecto del capacitor auxiliar Ca: En el 
estudio precedente del funcionamiento 
del circuito de deflexión, se omitió el 
efecto del capacitor CA. La inclusión de 
este capacitor afecta algunas de las formas 
de onda del circuito, Fig. 739, contribuye 
al apagado. del RCS de trazo, reduce el 


ER Cr 


E-— 








Figura 739. Disposición del círculo que mues- 
ra ol agregado del capacitor auxiliar CA y 
ormas on e corriente y tensión que 
muestran el efecto de este capacitor, 
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tiempo de retrazo y proporciona al 
circuito una capacidad adicional de alma- 
cenamiento de energía. 

Durante la mayor parte del intervalo 
de trazo (desde To, a T4), incluyendo el 
intervalo (T, a T4) durante el cual se 
produce el pulso de conmutación, el 
interruptor de trazo se cierra y el capaci 
tor Ca está en paralelo con el capacitor 
de retrazo Cr. Desde el comienzo del . 
retrazo en el instante Ty¿ hasta el comien- 
zo del siguiente intervalo de trazo en el 
instante T,, el interruptor de trazo está 
abierto. Para esta condición, el capacitor 
Ca está en serie con el yugo Ly y el 
capacitor de retrazo Cr, de manera que la 
capacitancia del circuito de retrazo de- 
crece. Como resultado de ello, la frecuen- 
cia resonante del retrazo aumenta y el 
tiempo de retrazo disminuye. 

El capacitor auxiliar Ca está también 
en paralelo con el inductor de retrazo Lp. 
Las formas de onda del circuito de 
deflexión también son afectadas por la 
descarga resonante de mayor frecuencia 
resultante que se produce alrededor de 
este lazo. Las formas de onda de tensión 
y corriente de la Fig. 739 ilustran los 
efectos del capacitor Ca. 

El capacitor auxiliar Ca también con- 
tribuye a evitar que las tensiones de 
tiempo de crecimiento breve desarrolladas 
por el “flyback” aparezcan a través del 
interruptor de retrazo. la Fig. 740 
muestra el circuito interruptor de trazo 
básico y las formas de onda desarrolladas 
a través del circuito con el capacitor 
auxiliar y sin él. Estas formas de onda 
muestran que la acción integradora del 
capacitor auxiliar elimina el ascenso ini- 
cial brusco del pulso de tensión de 
retrazo. 

Generación de alta tensión — El siste- 
ma de deflexión horizontal con RCS 
genera la alta tensión para el tubo de 
imagen prácticamente de la misma mane- 
ra usada durante muchos años en los 
receptores de televisión, es decir, trasfor- 
mando el pulso de retrazo horizontal en 
alta tensión mediante úun trasformador 
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Figura 740. Esquema simplificado del circul- 
to interruptor de trazo y formas de onda 
que muestran el efecto del O OS auxi- 
llar en el tiempo de crecimiento del pulso 


de tensión de retrazo. 
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elevador de tensión y la subsiguiente 
rectificación de esta tensión aumentada. 
En común con otros diseños de recepto- 
res de estado sólido, se emplea un 
multiplicador de tensión de estado sólido 
como rectificador de alta tensión. Tam- 
bién se podría usar una válvula rectifica- 
dora, como la 3CZ3, aunque la mayor 
impedancia de fuente del trasformador de 
alta tensión daría por resultado una 
regulación algo más deficiente. 


Regulación de alta tensión — El uso de 
un multiplicador de tensión de silicio para 
el rectificador de alta tensión, junto con 
un acoplamiento muy fuerte entre el 
primario y el secundario del trasformador 
de alta tensión, produce un sistema de 
alta tensión con impedancia interna muy 
baja. Como consecuencia de ello, es 
necesario regular la alta tensión solamente 
respecto de las variaciones en la tensión 
de línea. El regulador, Fig. 741, es 


Cr INTERRUPTOR TRASFORMADOR DE 
DE TRAZO ALTA TENSION 
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Figura 741, Circulto regulador de alta senalón mio SOLImAO de onda de tensión y corriente de 


fune 
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reactivo (no disipador) y proporciona una 
buena confiabilidad a bajo costo. 

Un bobinado suplementario del tras- 
formador de alta tensión suministra una 
tensión pulsante proporcional a la tensión 
de alimentación. Debido a que la tensión 
de alimentación varía directamente con la 
tensión de línea, el pulso de tensión 
permite una referencia excelente para 
detectar las variaciones de la tensión de 
línea, Este pulso de tensión es rectificado 
y usado como fuente de tensión de 
colector para el transistor regulador. Por 
medio de un divisor de tensión resistivo y 
el diodo zéner, también suministra polari- 
zación de base al transistor regulador. 
Cuando la tensión, determinada por el 
divisor resistivo, supera la tensión zéner, 
el transistor conduce y circula corriente a 
través del bobinado de control del reactor 
saturable. Esta corriente satura el núcleo 
del resistor saturable (hasta un grado que 
depende de la tensión de base aplicada al 
transistor regulador) y la inductancia del 
bobinado de carga cae bruscamente. Co- 
mo el bobinado de carga está en paralelo 
con el reactor de entrada, Lcc, permite 
limitar la cantidad de energía que se 
puede almacenar en Lcc y, por lo tanto, 
la cantidad de energía que se puede 
almacenar en Lr, Cr y Ca. En conse- 
cuencia, cuando la tensión de línea 
aumenta, la cantidad de energía almace- 
nada en estos componentes queda limita- 
da y el aumento de la alta tensión 
también es limitado coincidentemente. Si 
la tensión de línea decrece, la tensión de 
los pulsos aplicada al circuito regulador se 
reduce, el transistor regulador extrae 
menos corriente y se reduce el grado de 
saturación del núcleo del reactor satura- 
ble. En consecuencia, se puede almacenar 
más energía “relativa”? en Lcc, aun 
cuando se reduzca la tensión de entrada al 
sistema y la alta tensión permanezca 
constante. 

El sistema regulador de alta tensión ya 
mencionado disipa muy poca energía y 
mantiene constante la alta tensión a pesar 
de las variaciones que puedan existir en la 
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frecuencia del oscilador horizontal o en 
los valores de los componentes. El tiempo 
de respuesta del sistema es muy corto, de 
manera que se regula prácticamente cada 
una de las líneas horizontales. Aunque la 
principal función del sistema 'es mantener 
una alta tensión (y exploración) constan- 
te a pesar de las variaciones en la tensión 
de línea, también sirve para regular la alta 
tensión con la corriente del haz porque la 
tensión de alimentación sufre ciertas 
fluctuaciones con la potencia extraída de 
la fuente de alta tensión. 

Corrección de linealidad — Es posible 
obtener cierta forma en “S”” mediante el 
uso de un capacitor en serie con el yugo. 
La alinealidad provocada por la resisten- 
cia del yugo produce un estiramiento a la 
izquierda y una compresión a la derecha. 

La Fig. 742 muestra dos métodos para 
corregir la linealidad. En el circuito de la 
Fig. 742(a), se conecta un circuito reso- ... 
nante en serie amortiguado entre el: 
bobinado auxiliar del trasformador de 
alta tensión y el lado no conectado a 
masa del capacitor formador de **S”. Este 
circuito produce una onda sinusoidal - 
amortiguada de corriente que se suma y 
resta de la carga existente en el capacitor 
formador de “*S”, alterando así la corrien- 
te del yugo para corregir cualquier alinea- 
lidad en la corriente de trazo. El circuito 
de la Fig. 742(b) actúa como inductancia 
variable en serie con el yugo. La corriente . 
del yugo es bloqueada por el diodo 
durante la primera parte del trazo y 
circula a través del inductor lineal. Duran- 
te la segunda parte del trazó, el diodo se 
polariza en sentido directo y la corriente 
del yugo se deriva a través del inductor 
autosaturable. Con valores adecuados pa- 
ra los dos inductores, la inductancia 
equivalente en serie con el yugo varía en 
la proporción adecuada para producir el 
grado correcto de corrección de la linea- 
lidad. | 

Corrección de la trama — La distancia 
desde el centro de deflexión al borde 
exterior de la trama en el tubo de imagen 
es máxima en los ángulos de la trama, 
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Figura 742, Dos métodos de corrección de la 
linealidad,  ' 


disrminuyendo al mínimo en el centro. 
Debido a que el haz de electrones debe 
recorrer una distancia mayor para llegar a 
los ángulos de la trama, una determinada 
deflexión del haz produce un movimiento 


mayor en la pantalla del tubo y un tipo 


distorsión conocido como “efecto 
almohadilla”, el cual aparece en la Fig. 
743, El grado de distorsión por efecto 
almohadilla aumenta con el ángulo de 
deflexión. La corrección de este tipo de 
distorsión de la trama es, por lo tanto, 
más importante en los tubos «de ángulo 
grande, 

La corrección del efecto almohadilla se 
uede realizar disminuyendo la deflexión 
corriente del yugo) en los ángulos de la 

trama o aumentando la deflexión en el 
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Figura 743. Efecto de la distorsión por “efecto 
almonadilla”. 


centro de la trama, El método usual 
consiste en reducir la corriente del yugo 
cuando el haz se aproxima a los ángulos 
de la trama. En la Fig. 744 se ha 
representado un método para corregir el 
efecto almohadilla, En este circuito, la 
alimentación del colector del transistor 
Q) es la tensión existente a través del 
capacitor Cy, de 0,68 microfarad en el 
primario del trasformador de alta tensión. 
La carga de este capacitor por el transis- 
tor Q, aumenta la energía extraída desde 
el trasformador de alta tensión y reduce 
así el barrido, El transistor Q,, es excitado 
por un diente de sierra vertical. Durante 
la segunda mitad del trazo vertical, el 
capacitor C, de 10 microfarads se descar- 
ga por la corriente de colector de Q,, 
cargando así al capacitor C, con una 
corriente creciente proveniente de la 
mitad al final del barrido vertical. Cuando 
el transistor Q, se apaga al terminar el 
barrido vertical, C, vuelve a cargarse con 
la energía almacenada en C,. La carga del 
capacitor C, decrece a cero desde la parte 
superior a la mitad del barrido vertical tan 
pronto como se carga C,. 

En la Fig. 745 se muestra otro método 
para corregir la distorsión por efecto 
almohadilla. En este circuito, el “bobina- 
do de control” del trasformador saturable 
recibe un diente de sierra vertical (prefe- 
rentemente de forma algo parabólica) que 
determina el grado saturación del 


núcleo del trasformador y por lo tanto la 
impedancia de los bobinados secundarios, 
los cuales se derivan a través de una parte 
del primario del trasformador de alta 
tensión, Durante la segunda mitad del 
barrido vertical, la corriente que pasa por 
el bobinado de control aumenta gradual. 
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DIENTE DE SIERRA VERTICAL 


Figura 744. Circuito de corrección activo del “efecto almohadilla'” lateral. 


mente desde cero en el centro del barrido 
hasta un máximo al final del mismo. El 
grado de saturación del núcleo también 
aumenta y la inductancia de los bobina- 
dos en derivación con el trasformador de 
alta tensión (y el yugo) decrece en forma 
coincidente. La carga del trasformador de 
alta tensión aumenta así gradualmente 
desde un mínimo en el centro del barrido 
vertical a un máximo al final del barrido. 
Al comienzo del barrido, la corriente que 
pasa por el bobinado de control es 


máxima y la carga del yugo también. 


La corriente del bobinado de control (y la 
carga del yugo) decrece gradualmente a 
un mínimo hacia el centro del barrido. 


Fuentes de alimentación auxiliares — 
Una parte importante que contribuye a 
reducir los costos del sistema de deflexión 


AL 
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Figura 745. Circuito de corrección del “efecto almohadilla” lateral con reactor saturable. 


AA 
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DE CONTROL 


con RCS es la fuente de alimentación. 
Los RCS poseen una capacidad de trans- 
porte de corriente mucho mayor que la 
requerida para la deflexión. Esta capaci- 
dad adicional puede aprovecharse para 
derivar la potencia de funcionamiento 
para otras partes del receptor desde el 
3istema de deflexión horizontal, La Fig. 
746 muestra varios métodos posibles para 
derivar potencia desde el sistema de 
deflexión. 

Una ventaja de los circuitos que 
aparecen en la Fig. 746(c) a (e) es que son 
regulados contra las variaciones de la 
tensión de línea por el mismo circuito 
regulador usado para regular el barrido 
frente a las fluctuaciones en la tensión de 
línea. 

Los rectificadores usados para obtener 
potencia de CC desde el sistema de 
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Figura 746. Distintos circuitos para desarrollar una baja tensión auxiliar desde el sistema de 
y deflexión a RCS. 


deflexión horizontal funcionan a 
15,75 KHz. Por consiguiente, es necesario 
emplear tipos de recuperación rápida. 


Sistema de deflexión completo con 
RCS — La Fig. 747 muestra el diagrama 
del circuito de un sistema de deflexión 
horizontal completo con RCS. Este siste- 
ma está diseñado para trabajar directa- 
mente de la tensión de línea rectificada, 
Se obtiene una tensión de 250 volts no 
regulados para el amplificador de video 
rectificando la tensión obtenida desde el 


reactor de entrada (Loc). Una alimenta- 


ción de 40 volts (regulados) para las 
etapas de señales iles se obtiene 


rectificando un pulso tomado de un 
bobinado auxiliar del trasformador de 
alta tensión. 


DEFLEXION VERTICAL 


El circuito de deflexión vertical de un 
receptor de televisión es prácticamente un 
amplificador de audio clase A que tiene 
una línea de carga sample requerimien- 
tos estrictos de baja frecuencia (mucho 
menores que 60 Hz) y la necesidad de 
linealidad controlada, La respuesta de 
baja frecuencia equivalente para una 
desviación del 10 por ciento de la 


linealidad es de 1 Hz, En la Fig, 748 so ha 





Sistemas de Deflexión de T.V. 








635 


0,082 100 +250 V 
45 mA 
2W | iour PARA VIDEO 
sia tl “[300 v TRIPLICAD. AL 
alí + DE SILICIO Ia DS 
7 "018 : IMAGEN 
150  10v  470u4H 
3Ww O Loc t WU 
+150 1 270 ñ a 
ñ IW Ñ ENFOQUE 
ARS NUCLEO DE _ il ' db e ee ES +300 
E A O 3006 dad DE 
, '' 02 IMAGEN 
"L " z 
e Sa EEG MS e “Ll 
/  CONMU- 19807 hi A 
TADOR 068 A 40090 





DESDE EL 
OSCILADOR HORIZONTAL 
Q¡ 91 . 


4 








+40 V 300 mA 
PARA LAS ETAPAS 
DE SEÑALES DEBILES 


250 uF 


















¿ 
RCA 40642| DERrIcaL 
: k 
" 
' 
» 330 


CORRECCION LATERAL 
395 DEL EFECTO 
"ALMOHADILLA" 





Figura 747. Sistema de deflexión horizontal a RCS que funciona con la tensión de línea para un 
tubo de color de 90 grados. 


ilustrado el diagrama de un circuito 
simple. 

El comportamiento requerido para un 
circuito de deflexión vertical puede obte- 
nerse de tres maneras diferentes. El 
amplificador puede diseñarse para propor- 
cionar una respuesta plana hasta 1 Hz. Sin 
embargo, este diseño requiere un trasfor- 
mador de salida y capacitores extremada- 
mente grandes, Otro método consiste en 
diseñar el amplificador para obtener una 


YUGO 





ENTRADA 


Figura 748, Circulto de defiexión vertical simple. 


respuesta de baja frecuencia bastante 
buena y distorsionar previamente la señal 
generada, 

El tercer método consiste en obtener 
ganancia adicional para poder utilizar 
técnicas de realimentación para propor- 
cionar linealidad. Si se usa una realimen- 
tación de lazo de 20 o 30dB, las 
variaciones en la ganancia y las alinealida- 
des de los transistores resultan bastante 
insignificantes. La realimentación propor- 
ciona automáticamente la “predistorsión” 
necesaria para corregir las limitaciones de 
baja frecuencia. Además, se suprime el 
acoplamiento de otras señales (tales como. 
zumbido de la fuente o señales de 
deflexión horizontal) existentes en el lazo 
amplificador. 

La inductancia del trasformador de 
salida debe ser bastante baja para obtener 
el máximo rendimiento. Cuando se diseña 
un circuito para lograr el rendimiento más 
alto posible, la disipación de los transisto- 
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res tendrá que ser por lo menos tres veces 
la de la potencia del yugo. Cuando se 
consideran la capacidad de intercambio, 
las variaciones en la tensión de línea y la 
inestabilidad de la polarización, la disipa- 
ción puede alcanzar niveles elevados (por 
ejemplo, 14 watts en un receptor de color 
de 25 pulgadas (63,5 cm); como conse- 
cuencia de ello, es necesario emplear 
costosas técnicas de polarización y disipa- 
dores térmicos de aluminio extruído. 

El uso de un yugo toroidal con una 
constante de tiempo L/R de 3,2 milise- 
gundos reduce la disipación máxima a 3 o 
4 watts y permite usar el chasis de acero 
enchapado como disipador para el transis- 
tor. El tamaño del trasformador de salida 
también puede reducirse. 

El mayor Q del yugo toroidal normal- 
mente da un tiempo de retrazo largo o 
una tensión de retroceso muy alta. 


Metodo de diseño básico 


En televisores comerciales recientes, se 
emplea el integrador Miller para generar la 
rampa lineal de corriente requerida por el 
yugo de deflexión vertical. La Fig. 749 
muestra la configuración básica de un 
circuito de deflexión vertical tipo integra- 
dor Miller, En este circuito, se usa un 
sistema amplificador de alta ganancia para 
desarrollar la corriente de excitación para 
el bobinado del yugo, estando conectado 
el capacitor integrador en derivación con 
el yugo y el sistema amplificador. En 
realidad, el circuito Miller multiplica la 
corriente de carga del capacitor por un 
factor igual a la ganancia del amplificador 
sin realimentación. Esta técnica produce 
una forma de onda de corriente de salida 
extremadamente lineal, Además, las varia- 
ciones en la tensión de alimentación, la 
ganancia del amplificador y otros factores 
que afectan drásticamente la salida de los 
circuitos de deflexión vertical convencio- 
nales sólo producen efectos adversos leves 
en el circuito Miller debido a la gran 
realimentación negativa, 

Al comienzo del intervalo del trazo 
vertical, el capacitor integrador Cm se 
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Figura 749. Circuito de barrido Miller básico. 


carga desde una fuente de tensión E. La 
tensión resultante que aparece a través del 
capacitor hace que el amplificador sumi- 
nistre corriente al bobinado del yugo y al 
resistor de realimentación Rr, el cual está 
acoplado directamente al capacitor inte- 
grador, La acción realimentadora del 
capacitor integrador tiende a mantener 
una entrada constante al amplificador, de 
manera que la tensión existente a través 
del capacitor aumenta (se integra) a 
velocidad constante. Como la tensión que 
hay a través del resistor de realimenta- 
ción, que es prácticamente igual a la 
tensión en el capacitor integrador, es 
directamente propocional a la corriente 
del yugo, ésta aumenta a velocidad 
constante y se produce un barrido lineal. 
La velocidad de barrido es determinada 
por un interruptor electrónico que descar- 
ga el capacitor integrador al término de 
cada período de exploración. 


Los amplificadores usados en el siste- 
ma de deflexión vertical son similares a 
los usados en cualquier sistema amplifica- 
dor de audio de alta ganancia, Es posible 
usar amplificadores convencionales de 
acoplamiento por trasformador o bien 
amplificadores sin trasformador de sime- 
tría complementaria verdadera o casi 
complementaria, Los párrafos siguientes 
describen el uso de diferentes tipos de 
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amplificadores de salida y sus circuitos 
asociados aplicados a sistemas de defle- 


Circuito vertical con etapa de 
salida convencional 


La Fig. 750 muestra la relación funcio- 
nal básica entre las diferentes etapas de 
un circuito de deflexión vertical con 
integrador Miller usado en un reciente 
televisor comercial de color. El circuito 
interruptor vertical controla los tiempos 
de trazo y retrazo y, por consiguiente, la 
frecuencia de funcionamiento total del 
circuito, La acción interruptora del inte- 
rruptor vertical se mantiene automática- 
mente mediante el uso de realimentación 
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que está en paralelo con las etapas de 
ganancia, El circuito enclavador de lineali- 
dad proporciona la corriente de carga 
inicial para este capacitor. 

Interruptor vertical — El interruptor 
vertical descarga el capacitor del integra- 
dor Miller al término del intervalo de 
barrido vertical y, en esta forma, produce 
el retrazo del haz y Prepara al circuito 
para el siguiente intervalo de barrido. La 
Fig. 751 muestra el diagrama y las formas 
de onda de funcionamiento del circuito 
del interruptor vertical. El funcionamien- 
to del circuito se mantiene automática- 
mente por medio de dos señales de 
realimentación, 
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MILLE 


RESISTOR DE 
REALIMENTACION 





TRASFORMADOR DE 
SALIDA VERTICAL 


Figura 750. Disposición básica de un sistema de defiexión vertical con integrador Miller que utiliza 
una etapa de salida convencional acoplada por trasftormador. 


positiva desde la etapa de salida, Los 
pulsos de sincronismo vertical aplicados al 
interruptor desde el separador de sincro- 
nismo determinan el instante exacto en el 
cual se dispara el interruptor y, en esta 
forma, sincroniza la acción interruptora 
con el intervalo de exploración transmi- 
tido. El sistema amplificador Miller de 
alta ganancia incluye etapas preexcitadora 
y excitadora, además de una etapa ampli- 
ficadora de potencia de salida convencio- 
“nal acoplada por trasformador. El capaci- 
tor del integrador Miller está conectado 
entre el bobinado del yugo y la entrada a 
la etapa preexcitadora, de manera pues 


Una señal de realimentación se aplica a 
la base del transistor interruptor vertical 
desde un bobinado secundario del trasfor- 
mador de salida vertical a través de los 
resistores Ra y Ry. Esta señal de reali- 
mentación se conoce como pulso de 
disparo o de encendido. Los pulsos de. 
sincronismo vertical provenientes del se: 
parador de sincronismo son integrados 
por los resistores R, y R, y el capacitor 
C, y agregados al pulso de disparo. 

Otra señal de realimentación prove: 
niente de un bobinado secundario dife- 
rente del trasformador de salida vertical 
se aplica a la base del transistor interrup- 
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Figura 751. Circuito Interruptor vertical, 


tor a través del potenciómetro de engan- 
che vertical RH. La inclusión de esta 
forma de onda en la de encendido hace 
que la tensión en la base del transistor 
interruptor pase muy rápidamente a tra- 
vés de la tensión de encendido del 
transistor. Como resultado de ello, la 
acción de encendido del interruptor verti- 
Cal es muy estable y relativamente inmu- 
ne a las tensiones de ruido. El potenció- 
metro de enganche vertical permite cierto 
control de la forma de la última onda de 
realimentación y, por lo tanto, ofrece un 
control limitado respecto del punto exac- 
to en el cual se enciende el circuito de 
conmutación. 

Etapas excitadoras — Dos etapas de 
emisor común (preexcitadora y excitado- 
ra) proporcionan la amplificación requeri- 
da para aumentar la amplitud de la salida 
del interruptor vertical lo suficiente para 
excitar la etapa de salida vertical. La Fig. 
752 muestra un diagrama simplificado de 
la etapa excitadora, 

La etapa preexcitadora vertical emplea 
un transistor n-p-n Qy que está acoplado 
directamente al transistor p-n-p Q, usado 
en la etapa excitadora, La tensión de 


alimentación del emisor para el excitador 
so obtiene de una red divisora de tensión 


formada por los resistores R; y Rós. La 
carga de colector del excitador la consti- 
tuye la combinación en paralelo del resis- 
tor R¿ de 680 ohms y la juntura base- 
emisor del transistor Q, de la etapa de 
salida. El interruptor de reparaciones S, 
incluído en el circuito de emisor del 
excitador puede usarse para cortar el 
barrido durante los ajustes del tubo si se 
desea. Cuando se cierra este interruptor, 


-el emisor del excitador se pone en corto 


con masa y no se desarrollan señales de 
deflexión vertical. 

La forma de onda de entrada del 
preexcitador es suministrada por la acción 
de carga del capacitor del integrador 
Miller C,, el cual se carga a través del 
potenciómetro de control de altura Ryr. 
La tensión de alimentación para el con- 
trol de altura es relativamente inmune a 
las variaciones producidas por la tempera- 
tura gracias al termistor Ry, Esta alimen- 
tación también recibe cierta regulación 
dinámica de una tensión suministrada 
desde el sistema de deflexión horizontal. 
El agregado de esta tensión reguladora 
contribuye a mantener una altura vertical 
constante con respecto a las variaciones 
y el barrido horizontal y en la tensión de 

non, 





Sistemas de Deflexión de T.V, 





639 


R¡ 
TENSION DEPENDIENTE DEL HORIZONTAL 
Ra CAPACITOR 
15 V DE REFERENCIA EL INTESRADOR 
MILLER 
CONTROL DE Cm 
y ALTURA Ry 0,47 
P ITADO EXCITADOR ETAPA DE 
RALT REEXCITADOR SALIDA 
Ql 
TERMISTOR INTERRUPTOR 4 
Ry DE VERTICAL 680 
ENCLAV, DE 
PINOS INTERRUPTOR 
) DE SERVICIO 
R5 Ré S] 
1500 150 


Figura 752. Etapas preexcitadora y excitadora verticales. 


Etapa de salida vertical — La Fig. 753 
muestra los detalles del circuito corres- 
pondiente a la etapa de salida del sistema 
vertical. Esta etapa, que es excitada 
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directamente por el circuito excitador, 
utiliza un transistor que trabaja como 
amplificador con emisor común para 
desarrollar la potencia necesaria para 
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Figura 753. Circuito de salida vertical acoplado por trasformador. 
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producir la deflexión vertical de los haces 
del tubo. El circuito de carga de colector 
se compone del trasformador de salida 
vertical T, y los circuitos de convergencia 
vertical, El secundario del trasformador 
de salida vertical tiene como cargas a los 
bobinados verticales del yugo, dos rama- 
les de realimentación y el circuito correc- 
tor del “efecto almohadilla”. El capacitor 
Cm del integrador Miller está acoplado al 
resistor de realimentación de 5,6 ohms, el 
cual está conectado en serie con el 
secundario del trasformador de salida y 
los bobinados del yugo de deflexión 
vertical. Dos formas de onda de realimen- 
tación son suministradas desde la etapa de 
salida (desde bobinados secundarios sepa- 
rados del trasformador de salida) hasta el 
interruptor vertical para asegurar un fun- 
cionamiento estable y automático del 
interruptor, 

El diodo D, y la red de filtro formada 
por el resistor R, y el capacitor C, 
forman un circuito enclavador de protec- 
ción para el transistor de salida. Los 
pulsos de retrazo que circulan en sentido 
positivo hacen que el diodo D, conduzca 
y el capacitor C, se cargue rápidamente a 
través de la rama de constante de tiempo 
breve formada por el diodo D, y el 
resistor R¿. Después que desaparece el 
pulso de retrazo, el capacitor trata de 
descargarse a través del resistor R,. 
Debido a la rama de constante de tiempo 
grande proporcionada por este resistor, el 
capacitor sólo puede descargarse la canti- 
dad suficiente para asegurar una diferen- 
cia de tensión a través del diodo cuando 
se producen los pulsos de retrazo. Esta 
acción enclava la salida del colector del 
transistor Q, en la tensión existente a 
través del capacitor C,. Los pulsos que 
parecen a través de este capacitor duran- 
te la conducción del diodo son acoplados 
pur el capacitor C, al circuito amplifica: 

or de video para utilizarlos en el borrado 
del retrazo vertical, 
-— Enclavador de linealidad — En el siste- 
ma de deflexión vertical se incluye un 
circuito denominado enclavador de linea: 
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lidad para asegurar que se provea suficien- 
te corriente de carga de barrido inicial 
para el capacitor del integrador Miller. La 
Fig. 754 ilustra la acción de este circuito. 
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Figura 754. Enclavador de linealidad. 


ALTURA 
RALT 


INTERRUPTOR 
DE VERTICAL 






Cuando el capacitor Cm del integrador 
Miller se descarga por el interruptor 


“vertical al término del intervalo de explo- 


ración vertical, el capacitor se descarga en 


el circuito de base de la etapa preexcita- 
dora y el transistor preexcitador va al 
corte. La tensión positiva que entonces 
aparece en el colector del transistor 
preexcitador polariza en sentido directo 
el transistor p-n-p del enclavador de 
linealidad, circulando corriente a través 
de este transistor, el resistor R), y el 
interruptor vertical. Después de aproxi- 
madamente 700 microsegundos el inte- 
rruptor vertical se apaga y la corriente 
que pasa a través del enclavador se usa 
para proporcionar una rápida carga inicial 
del capacitor Cm del integrador Miller, A 
medida que la carga inicial aumenta 
rápidamente en el capacitor, las etapas 
preexcitadora y excitadora comienzan a 
conducir y la juntura base-emisor del 
transistor del enclavador de linealidad os 
polarizada en sentido inverso por la caída 
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de tensión que hay a través de la juntura 
base-emisor del transistor excitador. Esta 
acción lleva al corte al circuito enclavador 
de linealidad e inicia otro intervalo de 
barrido vertical. El capacitor del integra- 
dor Miller continúa cargándose a través 
del potenciómetro de control de altura 
RHr mientras dura el intervalo de ba- 
rrido, 


Circuito vertical con etapa de salida 
. de simetría complementaria 

La introducción de pares complemen- 
tarios de transistores de potencia ha 
permitido el desarrollo de etapas de salida 
clase B sin trasformador económicas y 
eficientes. En aplicaciones de salida verti- 
cal, estos circuitos pueden ser acoplados 
capacitivamente al yugo; además es posi- 
ble prescindir del trasformador de salida y 
se pueden eliminar los problemas de 
alinealidad, desplazamiento de fase a baja 
frecuencia y las excesivas amplitudes del 
pulso de retrazo asociadas a ese desplaza- 
miento. La generación de dientes de sierra 
lineales mediante el circuito integrador 
Miller ha alcanzado gran difusión, cual- 
quiera sea la etapa de salida usada. 

La Fig. 755 muestra el diagrama en 
bloques de un sistema de deflexión 
vertical de este tipo que utilizi 34 Etapa 
de salida de simetría complementaria 
verdadera. El interruptor vertical controla 
la frecuencia de funcionamiento libre del 
sistema vertical. El amplificador de alta 
ganancia se compone de un preexcitador 
y excitador de acoplamiento directo, 
además de la etapa de salida de simetría 
complementaria verdadera. La etapa de 
salida está acoplada capacitivamente a los 
circuitos de convergencia y al yugo de 
deflexión vertical. 

Circuitos del interruptor y el preexci- 
tador verticales — La Fig. 756 muestra el 
circuito del preexcitador y su intercone- 
xión con el circuito del interruptor 
vertical, Un aumento en la tensión positi- 
va en la unión de los resistores Ry, y R y 
aumentará la altura de la trama, Como la 

principal fuente de tensión para R;z se 
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Figura 755. Diagrama en bloques de un sistema 
de deflexión vertical con etapa de salida de 
simetría complementaria verdadera. 


obtiene de la fuente regulada de +15 
volts a través de los resistores Ri, y R;>; 
cuando la resistencia de R¡, disminuye, 
la altura de la trama aumenta. Si el 
interruptor de servicio Sy se cierra en la 
posición de servicio, la alimentación a 
Ri3 disminuye prácticamente a cero y la 
trama desaparece. 

Debido a que el transistor de la etapa 
de salida Qs va al corte mientras se 
explora la mitad superior de la trama, la 
tensión en el colector de este transistor es 
cero hasta que el barrido vertical llega al 
centro. Durante la mitad inferior de la 
exploración, la corriente de colector de 
Q; aumenta linealmente, de manera que 
la tensión realimentada a Riz tiende a 
“estirar” la parte inferior de la trama para 
superar cierta tendencia a la compresión 
inferior, La realimentación al transistor 
del interruptor vertical también se deriva 
del resistor R;. 

La entrada restante al resistor R¡3 se 
obtiene del sistema horizontal. Cuando 
aumenta oO disminuye la corriente de 
retorno de alta tensión al limitador de 
brillo, también varía la tensión en la 
juntura de R¿ y Ry. Por lo tanto, un 
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Figura 756. Preexcitador vertical con sus entradas. 


aumento en la corriente del tubo de 
imagen reduce ligeramente la tensión que 
va al control de altura y produce una leve 
disminución en la deflexión vertical. Esta 
acción hace que la altura del barrido varíe 
de acuerdo con el ancho del barrido. 

Se aplica una señal de realimentación 
al capacitor Cy desde el punto de unión 
del resistor Ry de realimentación con el 
yugo. Si se ignora el efecto del capacitor 
Cs, la tensión alcanza en este punto su 
valor máximo positivo al comienzo de la 
exploración, pasa a través de cero y 
alcanza el máximo negativo poco “antes 
del retrazo vertical. Por consiguiente, la 
realimentación al transistor preexcitador 
O, es negativa je la tensión en la 
base de Q, tiende a elevarse a través de 
todo el Ín 


tervalo de exploración, El 


capacitor Cs se usa para filtrar cualquier 
tensión de deflexión horizontal que pue- 
da estar presente. 

El circuito del interruptor vertical 
transistorizado, Fig. 757, realiza tres 
funciones: controla la frecuencia de fun- 
cionamiento libre del sistema de defle- 
xión vertical, permite la- sincronización 
con la señal recibida y determina la 
duración del retrazo vertical. El sistema 
vertical total puede considerarse como un 
oscilador de funcionamiento libre, La 
base del transistor interruptor Q, está 
retornada a la tensión de alimentación 
(B+ del control de altura) a través del 
resistor R», el control de enganche y un 
resistor Ry de 680 ohms, Si no hay 
presentes pulsos de sincronismo en el 
momento posterior al final del retrazo, el 
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Figura 757. Circuito Interruptor vertical. 


capacitor C¿ comienza a cargarse y la 
base de Q, comienza a hacerse positiva. 
Cuando Q, comienza a conducir (unos 17 
milisegundos después), los transistores 
preexcitador Q, y excitador Q3, que 
aparecen en las Figs. 756 y 758, respecti- 
vamente, conducen menos y se reanuda la 
conducción en el transistor de salida == 
el cual estuvo en el corte duranté4 a 
inferior del barrido vertical. Debido a que 
la tensión que hay a través de la 
inductancia del yugo está adelantada 
respecto de la corriente que circula por 
ella, aparece un pulso positivo elevado en 
la entrada del resistor Ri, y este pulso, 
acoplado a la base de Q,, lleva a éste a la 
saturación. Esta transición de OQ, del 
corte a la saturación es muy rápida, 

El capacitor Cs y el inductor L;,, 
conectados desde la juntura del resistor 
Ri, y el capacitor C¿ a masa, son 
resonantes én serie a la frecuencia de 
barrido horizontal y derivan a masa a 
cualquier energía de 15,734 kHz que 
pueda haber presente. La presencia de 
ondulación residual horizontal en el inte- 
rruptor vertical tiende a sincronizar el 


barrido vertical con el barrido horizontal, 
produciéndose una degradación del entre- 
lazado. El resistor R¿ y el capacitor C; 
dan forma al pulso de realimentación de 
manera que la transición de Q, desde el 
corte a la saturación se haga lo más rápido 
posible.  ' j 

Cuando Q; se satura, Oy alcanza la 
máxima conducción y la corriente del 
yugo se eleva al máximo en la dirección 
que produce máxima deflexión ascenden- 
te. Durante el retrazo, la corriente de base 
del transistor Q, carga negativamente al 
capacitor Cz. La duración del barrido está 
determinada por el lapso de tiempo 
requerido para que la base de Q, se 
polarice en sentido directo una vez más. 

Un segundo circuito de realimentación 
mejora la estabilidad de frecuencia del 
circuito oscilador. Durante la mitad supe- 
rior del barrido, el transistor de salida Qs 
va al corte y la tensión en la unión de los 
resistores Ry y Rip es prácticamente 
cero. Por lo tanto, la elevación de tensión 
en la base del transistor interruptor Q, es 
exponencial. Pero, a medida que el 
barrido se aproxima a la parte inferior de 
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la trama, el transistor OQ, comienza a 
conducir y produce una tensión positiva a 
través del resistor Ry. Esta tensión hace 
más empinado el crecimiento de tensión 
en la base de Q,, de manera que su 
transición del corte a la saturación es más 
rápida. En forma similar, la brusca caída 
de tensión a través de Ry (del máximo a 
cero durante la primera mitad del retrazo) 
aumenta las características de corte del 
circuito de Q,. 

La señal de sincronismo compuesta 'se 
introduce en el sistema vertical por el 
terminal 12, El resistor R, y el capacitor 
C, integran la entrada para que los pulsos 
de sincronismo horizontal se reduzcan en 
amplitud a unos 8 volts y los pulsos 
verticales tengan el doble de esta ampli- 
tud. Como el diodo CR, tiene aproxima- 
damente 12 volts de polarización positiva 
en su cátodo, sólo puede pasar al transis- 
tor interruptor el pulso de sincronismo 
vertical. Si la frecuencia de funcionamien- 
to libre del sistema vertical es ligeramente 
inferior a la frecuencia de sincronismo 
vertical, Q, está en el umbral de conduc- 
ción cuando llega cada pulso de sincronis- 
mo, de manera pues que el sistema 
vertical está sincronizado a la frecuencia 
de los pulsos verticales, 


Excitador vertical y etapa de salida — 
La Fig. 758 muestra el diagrama del 
excitador del sistema vertical y de la 
etapa de salida con el circuito del yugo 
simplificado. La disposición del circuito 
es muy similar a la de un amplificador de 
potencia de audio de alta calidad. El yugo 
es análogo a la bobina móvil del parlante. 
Cc es el capacitor de acoplamiento y Ry 
es el equivalente de la resistencia total del 
yugo y el circuito de convergencia, El 
valor del capacitor Cc se elige de manera 
que permita la máxima transferencia de 
energía a la frecuencia de exploración 
vertical, La realimentación al capacitor 
Millor se desarrolla a través del resistor 
Ria y el capacitor Co “actúa como filtro. 

Durante el retrazo, el transistor Os 
está en el corte y su tensión de colector se 
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Figura 758. Circuitos simplificados de excita- 
ción, salida y yugo verticales. 

eleva hacia la tensión de alimentación; sin 
embargo, el diodo zéner de 65 volts CR, 
limita la polarización de base máxima del 
transistor Q4 y en esta forma limita la 
corriente de retrazo del yugo. Durante el 
intervalo de exploración, las bases de los 
transistores Q4 y Qs se hacen progresiva- 
mente menos positivas a velocidad lineal. 
La conducción se hace a través de Qs 
durante la mayor parte del tiempo de 
retrazo y cuando el barrido pasa desde la 
parte superior de la trama al centro. La 
tensión que hay a través del capacitor Cc 
en el centro del barrido vertical ha llegado 
al máximo (está: desfasada 90” respecto 
de la corriente), y durante la mitad 
inferior del barrido, el capacitor Cc se 
vuelve a descargar a través del yugo y del 
transistor Q4. Esta corriente aumenta a 
velocidad lineal porque la polarización 
directa en la base del transistor Qs 
también aumenta a velocidad lineal. 

El diodo conectado entre las bases de 
los transistores Q4 y Os mejora las 
características de conmutación de los 
transistores en la mitad del barrido, Os 
tiene polarización cero mientras O4 con» 
duce, Por consiguiente, sólo son necesa. 


Sistemas de Deflexión de T.V. 


rias leves oscilaciones de tensión para 
llevar al corte a Q4 y encender a Q; en el 
centro de la trama. Si el diodo se pusiera 
en corto o quedara derivado, existiría 
polarización inversa entre la base y el 
emisor de Qs mientras Q4 está condu- 
ciendo y, en consecuencia, se produciría 
una perturbación mucho mayor en el 
circuito durante el tiempo de transición. 
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Circuito vertical con etapa de salida 
de simetría casi complementaria 


Una desventaja del circuito de salida 
vertical de simetría complementaria ver- 
dadera es el mayor costo de los transisto- 
res de potencia p-n-p en comparación con 
los transistores de potencia n-p-n. Puesto 
que el control de la difusión de base es 
más difícil en los dispositivos p-n-p, su 
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Figura 759. Sistema de deflexión vertical transistorizado completo con etapa de salida de simetría 
casi complementaria. y 
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costo es generalmente 25 por ciento 
superior al de los dispositivos n-p-n 
equivalentes. 

La Fig. 759 muestra el circuito com- 
pleto de un sistema de deflexión vertical 
con etapa de salida de simetría casi 
complementaria para excitar un yugo 
toroidal de baja impedancia (L= 950 
microhenrys, R= 1,5 ohm). Este sistema 
es básicamente igual al de simetría com- 
plementaria verdadera descripto anterior- 
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mente, con excepción de algunas peque- 
ñas modificaciones necesarias para sumi- 
nistrar la mayor corriente de deflexión 
que requiere el yugo toroidal. 


Los transistores Q3 y Qs equivalen 
funcionalmente al dispositivo de salida 
n-p-n del circuito de simetría complemen- 
taria verdadera, mientras que los transis- 
tores Q4 y Qs funcionan como dispositi- 
vo p-n-p equivalente, 
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Sistemas de Encendido 


El uso cada vez mayor de los sistemas 
de encendido a transistores y tiristores en 
la industria automovilística ha permitido 
una mejora del rendimiento, una mayor 
confiabilidad y una reducción de las 
emanaciones al lograrse una sincroniza- 
ción más exacta de la chispa gracias a los 
distribuidores con “pickup” magnético. 
El estudio que sigue abarca los requeri- 
mientos para los sistemas de encendido de 
los automóviles y compara los méritos 
relativos de los tipos capacitivo e induc- 
tivo. Ambos sistemas se describen en lo 
que respecta a funcionamiento, rendi- 
miento y limitaciones, haciéndose refe- 
rencia a circuitos prácticos. También se 
describe la aplicación del principio de 
descarga capacitiva en circuitos de encen- 
dido de motores pequeños y en encende- 
dores de sistemas de gas. 


CONSIDERACIONES BASICAS 
SOBRE LOS 
SISTEMAS DE AUTOMOTORES 


En las peores condiciones se necesitan 
alrededor de 22 kilovolts para encender la 
mezcla de combustible en el cilindro de 
un motor de automóvil. Además, se debe 
disponer de una energía mínima de 
aproximadamente 20 milijoules en la 
chispa para asegurar la propagación de un 
frente de llama estable originado en la 
chispa. Los valores exactos de tensión y 
energía requeridos en todas las condicio- 
nes de funcionamiento dependen de mu- 


chos factores, algunos de los cuales se 
describen en los párrafos siguientes. 


Estado de las bujías de encendido 


Las bujías empastadas reducen la ener- 
gía y la tensión disponibles para el 
encendido. La luz entre electrodos tam- 
bién afecta la tensión y energía reque- 
ridas. A medida que aumenta la luz entre 
electrodos, la tensión necesaria aumenta, 
pero la energía disminuye. 


Presión en el cilindro 


La presión del cilindro depende de la 
compresión en el punto de encendido y 
de la mezcla aire-combustible. La tensión 
de ruptura mínima de cualquier gas es 
una función del producto de la presión 
del gas y de la separación de los electro- 
dos (Ley de Paschen). En los motores de 
automóviles, la tensión mínima aumenta 
a medida que aumenta este producto. Por 
lo tanto, presiones mayores requieren 
también tensiones más altas. Sin embargo, 
la energía requerida disminuye a medida 
que aumenta la presión y crece a medida 

ue la mezcla combustible-aire se aparta 
e la relación óptima. Las condiciones 
peores se producen cuando se hace 
arrancar al motor a velocidades mínimas 
y durante la aceleración desde una veloci- 
dad baja porque la carburación es defi- 
ciente y la mezcla combustible-aire es 
pobre. La combinación de una presión 
baja en los cilindros y una mezcla 


648 


combustible-aire diluída, origina en estas 
condiciones una gran necesidad de ener- 
gía. 


Polaridad de la bujía 


El electrodo central es más caliente 
que el electrodo externo debido a la 
resistencia térmica de la camisa cerámica 
que lo sostiene. Si el electrodo central se 
hace negativo, el efecto de la emisión 
termoiónica desde este electrodo puede 
reducir la tensión de encendido requerida 
de un 20 a un 40 por ciento. 


Forma de onda 
de la tensión de la bujía 


En la Fig. 760 se muestra en forma 
cualitativa la forma de onda de la tensión 
en la bujía de encendido. La tensión 
comienza a aumentar en el punto A y 
llega al encendido en el punto B. La 
región que va desde B” a C representa la 
tensión de sustentación para la ionización 
a través de la bujía. Cuando queda 
energía insuficiente para mantener la 
descarga (en el punto C), cesa la circula. 
ción de corriente y la energía remanente 
se disipa por resonancia. El pequeño pico 
final que aparece en el punto D se 
produce cuando la bobina de encendi- 
do comienza de nuevo a dejar pasar 
corriente. 

Las dos características más importan- 
tes de la forma de onda de tensión son su 
tiempo de crecimiento (desde A a B) y la 
duración de la chispa (desde B' a C). Un 
tiempo de crecimiento demasiado largo 
produce una disipación excesiva de ener- 
gía cuando las bujías están empastadas; 


TENSION 
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Figura 760, Forma de onda de tensión do 
encendido, 
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un tiempo de crecimiento demasiado 
breve puede dar origen a pérdidas por 
irradiación en las componentes de tensión 
de alta frecuencia a través del dispositivo 
de encendido. El tiempo de crecimiento 
mínimo debe ser de alrededor de 10 
microsegundos, siendo aceptable un tiem- 
po de 50 microsegundos. Los sistemas 
convencionales tienen un tiempo de creci- 
miento típico de unos 100 microsegun- 
dos. Hay que hacer hotar que, a una 
velocidad del motor de 5.000 revolucio- 
nes por minuto, una revolución tarda 12 
milisegundos. La precisión de la sincroni- 
zación del motor, por lo general, no es 
superior a 2 grados, lo cual corresponde 
a 67 microsegundos. El error causado por 
el tiempo de crecimiento es comparable, 
por lo tanto, a los errores de sincroniza. 
ción normales, A velocidad de marcha 
normales (alrededor de 2,000 revolucio- 
nes por minuto), un error de sinéroniza- 
ción de 2 grados corresponde a aproxima- 
damente 165 microsegundos y los efectos 
del tiempo de crecimiento son despre- 
ciables, 


Almacenamiento de energía 


La energía entregada a la bujía puede 
almacenarse en un inductor o en un 
capacitor. Aunque el método de almace- 
namiento inductivo es el más común, 
aquí se estudiarán los dos. Un requeri- 
miento común a ambos métodos es que, 
después de que el elemento almacenador 
se ha descargado por el encendido, es 
necesario que se recargue antes de que se 
encienda la siguiente bujía. En un motor 
de ocho cilindros con un ángulo de 
avance de 30 grados, el tiempo 7 entre los 
pulsos de encendido (en milisegundos) es 
igual a 15,000 dividido por las RPM del 
motor, y el tiempo Tsí durante el cual los 
platinos están cerrados es igual a 10.000 
RPM. Cuando el motor funciona a 5.000 
RPM, 74; es 2 milisegundos. Por consi: 
guiente, en un sistema inductivo o capaci- 
tivo, la constante de tiempo de carga debe 
ser pequeña comparada con 2 milise. 


gundos, 
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SISTEMA DE DESCARGA 
INDUCTIVA EN AUTOMOTORES 


La Fig. 761 muestra el circuito básico 
de un sistema de descarga inductiva. La 
resistencia total del circuito primario 
(reactancia más bobina) está representada 
I:N A LAS BUJIAS DE 


Rp ENCENDIDO 


V8AT 


Figura 761. Circuito de encendido básico de 

descarga inductiva (sistema Kettering). 
por Rp; esta inductancia primaria de la 
bobina está indicada por Lp. El interrup- 
tor S representa los platinos de un sistema 
convencional. La relación de espiras eleva- 
doras del trasformador es N. Cuando los 
platinos se cierran, la corriente aumenta 
exponencialmente con una constante de 
tiempo Ty igual a Lp/Rp. La corriente 
primaria máxima Ip es igual a Vgar/Rp 
y la energía er, almacenada en la bobina 
es igual a Ly1p?/2. Cuando los platinos se 
cierran se genera una tensión Vo a través 
de los terminales del primario; esta 
tensión es igual a — Lp(dIp/dt), donde Ip 
es la corriente primaria en función del 
tiempo t. La tensión secundaria Vs, que 
se entrega a las bujías a través del 
distribuidor, es igual a NVp. 

La corriente máxima se limita a unos 4 
amperes para evitar el posible quemado. 
de los platinos. La energía total almacena- 
da en la bobina debe ser de alrededor de 
30 milijoules para tener en cuenta las 
pérdidas de energía por irradiación, bujías 
empastadas y otras causas similares. Para 
una tensión de la batería de 12 volts y 
una resistencia del circuito primario de 3 
ohms, Lp debe tener un valor de alrede- 
dor de 6 milihenrys. La constante de 


tiempo 7y es entonces de aproximada- . 
mente 2 milisegundos; la corriente de la ' 


bobina no alcanza su valor máximo con 
velocidades elevadas del motor. La Fig. . 
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762 muestra la corriente primaria y la 
tensión secundaria en función de la 
velocidad del motor en un circuito de 
encendido típico no transistorizado. La 
disminución de la tensión secundaria 
sigue a la corriente primaria. La energía 
disponible decrece aun más rápidamente 
porque es proporcional al cúadrado de la 
corriente. Este problema puede ser aun 


más grave de lo indicado porque algunas 


bobinas de encendido convencionales tie- 
nen inductancias de hasta 12 milihenrys y 


“la constante de tiempo es correspon- 


dientemente mayor. 
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Figura 762. Comportamiento de un circuito de 
encendido convencional de descarga inductiva. 


Sistema de encendido transistorizado 


En un sistema de encendido transisto- 
rizado de descarga inductiva, se utiliza un 
interruptor a transistor en lugar de los 
platinos para controlar la corriente de la 
bobina. Los platinos controlan la corrier- 
te de base del transistor, corriente que 
puede ser de sólo unos pocos cientos de 
miliamperes. Como resultado de ello, se 
elimina el problema del quemado de los 
platinos. Además, en razón de que un 
transistor puede conmutar corrientes ma- 
yores, se puede usar una bobina de baja 
inductancia para la misma energía de la 
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bobina. Por ejemplo, una corriente de 
bobina de 10 amperes (bastante típica en 
algunos sistemas) requiere una inductan- 
cia de bobina de sólo 1 milihenry. La 
correspondiente resistencia primaria es 
entonces de sólo 1,2 ohms aproximada- 
mente y el valor de 71 es de alrededor de 
0,8 milisegundo. Este valor es suficiente- 
mente breve como para obtener un buen 
comportamiento a .alta velocidad. Los 
resultados típicos se darán más adelante. 

Limitaciones — Una desventaja de este 
tipo de sistema de encendido transistori- 
zado es el mayor drenaje de corriente de 
la batería o el alternador. Sin embargo, 
esta desventaja puede ser compensada con 
creces por el arranque más fácil, el mejor 
comportamiento a alta velocidad y el 
mantenimiento reducido. Otro aspecto 
importante es la capacidad de tempera- 
tura. Las temperaturas ambiente que hay 
debajo del capot de los modernos auto- 
móviles pueden llegar a 125*C y el motor 
puede alcanzar los 150%C. La temperatura 
de juntura de un transistor puede elevarse 
10 o 15*C por encima de la temperatura 
ambiente o carcaza. Los transistores de 
silicio de bajo costo pueden trabajar con 
temperaturas de juntura de hasta 200%C. 
Además de su mayor confiabilidad, estos 
transistores también hacen posible el uso 


de conmutación en modo activo. Este 


factor ofrece algunas ventajas importantes 
con respecto a las técnicas de conmuta- 
ción en modo saturado que se utilizan 
actualmente en los sistemas de encendido 
transistorizados de automóviles, - 
Características de la bobina de encen- 
dido y del transistor — Debido a que el 
transistor actúa como un simple interrup- 
tor en serie con la bobina de encendido, 
sus características necesarias están deter- 
minadas en gran medida por las caracte- 
rísticas de la propia bobina. Los paráme- 
tros más importantes de la bobina apare- 
cen en el circuito equivalente de la Fig. 
763. En este circuito, Lp es la inductancia 
rimaria y Cp+ es la capacitancia primaria 


tal (incluyendo toda la capacitancia del 
al circuito 


circuito secundario referi 





Circuitos de Potencia RCA 


€=LpIc? 
a. 
€=3Cpp Ve? 
a 2€ 
e. VeLc* 
VLp Cpt 


2TVYLp Cp, 


Figura 763. Circuito equivalente simplificado 
del primario de la bobina de encendido, 


=4Tfo€ 





DONDE fo= 


primario). Para mayor simplicidad, este 
análisis no tiene en cuenta la resistencia 
en serie del primario de la bobina, la 
inductancia de fuga y la resistencia en 
derivación reflejada en el primario (es 
decir, 1/N? veces la resistencia existente a 
través del bobinado secundario causada 
por bujías empastadas, donde N es la 
relación de espiras). El interruptor S 
representa al transistor. 

Con el interruptor S cerrado, la ener- 
gía e almacenada en la inductancia está 
dada por 

e=s> Ll (467) 
donde lc es la corriente de colector del 
transistor. Cuando el interruptor se abre, 
esta energía se transfiere al capacitor y 
está dada por 


e=3 (0,V0”) , (468) 
donde la tensión del capacitor Vy tam» 
bién aparece directamente a través del 
interruptor (terminales del transistor), 


5 KE P 
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Por lo tanto, el transistor debe tener un 
régimen de corriente-tensión dado por 


Vc Io = 2 €/(I, Cpr)? 


= 47 Í, € (469) 


donde fo es la frecuencia resonante del 
circuito, 

La Ec. (469) representa un requeri- 
miento para el peor de los casos porque 
no supone ninguna resistencia en deriva- 
ción a través del primario. En la práctica, 
cuando la tensión del secundario alcanza 
el potencial de ionización, la bujía se 
enciende e introduce una resistencia efec- 
tiva en derivación Rp a través del prima- 
rio, Fig. 763. Esta resistencia amortigua- 
dora reduce la tensión desarrollada a 
través de Cpt porque la energía disponible 
para cargar a Cp es menor que la 
almacenada inicialmente en Lp por la 
energía disipada en la bujía. La resistencia 
en derivación introducida por las bujías 
empastadas también reduce la tensión 
desarrollada a través de Cpt y, por lo 
tanto, la tensión de salida. 

La cantidad en que se reduce la 
tensión depende de la resistencia amorti- 
guadora crítica de la bobina de encendido 
Rerit. Este parámetro es el valor de la 
resistencia que, si se coloca en paralelo 
con Lp y Cpt de la Fig. 763, impide que 
la tensión oscile. Si la resistencia produci- 
da por las bujías empastadas es igual al 
valor crítico, la tensión de salida se 
reduce por un factor de 2,7. Para evitar 
una reducción excesiva en la tensión de 
salida, es necesario que la resistencia real 
en derivación sea grande comparada con 
la resistencia crítica. Por lo tanto, la 
bobina debe ser calculada para que 
ofrezca una baja resistencia crítica. El 
valor de Rerit está determinado por la 
inductancia de la bobina y la Capaci- 
tancia, como lo muestra la siguiente 
expresión: 


Rerie = [((Lp/4) Cpi]? (470) 
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Esta relación es otro argumento en favor 
de tener una inductancia del primario de 
valor reducido. | 

Este análisis ha supuesto hasta ahora 
que el transistor puede tolerar la tensión 
máxima Vc dada por la Ec. (469). La 


—Ver(sus) del transistor (el valor de 


sustentación de la tensión de ruptura por 
avalancha con emisor común para las 
condiciones de funcionamiento particula- 
res usadas) debe ser por consiguiente 
mayor que Ve. Si Veg(sus) es menor que 
Vc, la tensión del transistor es enclavada 
en el valor de Ver(sus) hasta que la 
capacitancia del secundario se descarga lo 
suficiente para que la tensión disminuya 
por debajo de la Ver(sus). La tensión de 
salida está limitada a NVcr(sus). 


Aun más importante es la posible 
destrucción del transistor. Aunque el 
funcionamiento en la región de ruptura 
sostenida no es necesariamente destruc- 
tora, el transistor puede entrar en una 
región de segunda ruptura, la que sí 
puede causar su destrucción. El funciona 
miento en un circuito particular puede 
llevar a la región de ruptura sostenida 
durante un breve tiempo incluso a transis- 
tores para alta tensión. Por consiguiente, 
la aptitud de un transistor para soportar 
la destrucción por segunda ruptura se 
convierte en una importante caracte- 
rística del dispositivo. Debido a que el 
fenómeno de segunda ruptura depende de 
la energía, se puede caracterizar al transis- 
tor como seguro para funcionar en la 
región de segunda ruptura en términos de 
energía, corriente e inductancia del circui- 
to o bien en términos de potencia y 
duración de los pulsos. La segunda ruptu- 
ra puede producirse en condiciones de 
polarización directa oO inversa. En los 
sistemas de encendido, sólo interesa la 
polarización inversa. Para lograr un fun- 
cionamiento confiable, el transistor tiene 
que ser capaz de soportar la energía total 
almacenada por la bobina, 


La capacidad de corriente-tensión dada 
en la Ec. (469) también puede represen- 
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tarse por la característica de línea de 
carga del transistor, Fig. 764. El transistor 
es llevado a la saturación (punto A) y se 
mantiene allí hasta que se requiere un 
pulso de encendido. Cuando se apaga el 
transistor, se produce inicialmente (punto 
B) un pulso de tensión muy rápido 
debido a la pequeña cantidad de energía 
almacenada en la inductancia de fuga del 
rimario de la bobina. La inductancia de 
uga no fue tenida en cuenta en la 
derivación de la Ec. (469). 


COLECTOR—A 





COLECTOR—V 


VcE (SUS) 


Figura 764. Curva de línea de carga típica 
del transistor. 

El pulso inicial, que generalmente 
contiene energía insuficiente para dañar 
al transistor, no aparece en la bujía de 
encendido, Sin embargo, la energía alma- 
cenada en la inductancia magnetizante de 
la bobina produce un segundo pulso de 
tensión (punto C), el cual es acoplado al 
secundario de la bobina de encendido. El 
tiempo requerido para pasar de A a C 

uede ser del orden de los microsegundos. 
spués de que la corriente del transistor 
disminuye a su valor de fuga (práctica- 
mente cero, comparada con la corriente 
de circulación de varios amperes), la 
tensión de colector sigue oscilando (pun- 
to D). La tensión puede superar incluso a 
Von(sus) y ser limitada en cambio por la 
tensión de ruptura del transistor 
Vimmyor. La mayor parte de la energía 
almacenada es transferida a la bujía. El 
encendido se produce durante este tiem- 
e e el aumento de la tensión de la 
na está determinado por la frecuencia 
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resonante del circuito sintonizado en 
paralelo de la Fig. 763 y no por el tiempo 
de apagado del transistor. Cuando se usan 
bobinas de encendido diseñadas para el 
funcionamiento transistorizado, es posi- 
ble lograr tiempos de crecimiento de la 
tensión del orden de los 50 a los 100 
microsegundos. El tiempo de apagado 
mucho más breve del transistor (1 o 2 
microsegundos) es entonces despreciable. 

Además de las características del tran- 
sistor analizadas hasta ahora (capacidades 
de corriente, tensión y segunda ruptura 
con polarización inversa, tensión de rup- 


- tura inversa y velocidad de conmutación), 


existen otras dos características de impor- 
tancia en los sistemas de encendido. La 


- primera de ellas es la tensión de satura- 


ción Ver(sat) la cual, junto con la 
corriente lp, determina la disipación de 
potencia del transistor. La otra caracterís- 
tica es la relación de transferencia de CC 
directa con emisor común hreE, la cual 
determina la corriente de excitación de 
base necesaria y, por lo tanto,.la corriente 
que pasará por los platinos en un circuito 
con un transistor. 
Circuitos prácticos de descarga 
inductiva transistorizados 

La Fig. 765 muestra un circuito de 
encendido de dos transistores para auto- 
móviles con masa negativa. La corriente 
circula desde una fuente de alimentación 
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Figura 765, Circulto de encendido transls- 
torizad 
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de CC de 12 volts a través de la bobina y 
de un resistor de 1 ohm, pasa por Q, y 
CR, y luego va a masa. El transistor Q, 
se apaga cuando Q, se enciende y 
viceversa. Cuando los platinos se cierran, 
Q, se apaga (Vme-1= 0) y Q) se 
enciende al máximo (está en la satura- 
ción). La corriente de excitación de base 
para Q, es fijada por el resistor de 7,5 
ohms. Cuando los platinos se abren, la 
corriente de base que pasa por el resistor 
de 100 ohms enciende a Q, y lo lleva a la 
saturación, mientras que apaga a Q,. La 
Vcg (sat) de Q, es inferior a 0,25 volt, 
valor que es mucho menor que el umbral 
de encendido de Ve para Q, (alrededor 
de 0,6 volt). Esta relación es necesaria 
para asegurar que Q, se apague. El diodo 
zéner CR; debe usarse para proteger a O, 
de la segunda ruptura. 

La corriente del primario y la tensión 
del secundario del circuito de la Fig. 765 
aparecen como funciones de la velocidad 
del motor en la Fig. 766. Hay que 
destacar dos puntos: en primer lugar, la 
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Figura 766. Comportamiento de un circuito de 
encendido transistorizado. 
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corriente y la tensión del secundario de la 


bobina son casi constantes a pesar de las 
variaciones en la velocidad del motor, 
especialmente cuando se comparan con 
las curvas de un sistema no transisto- 
rizado, Fig. 762. Este mejoramiento es 
resultado de una constante de tiempo 
inductiva 7, mucho menor para el siste- 
ma transistorizado. En segundo lugar, la 
tensión de salida disminuye apreciable- 
mente en condiciones simuladas de bujías 
empastadas, aunque la energía almace- 
nada O la corriente de la bobina es 
independiente de la resistencia en deriva- 
ción. La disminución es causada por la 
energía perdida en el resistor en deri- 
vación de 1 megohm usado para simular 
las bujías empastadas. - 

La Fig. 767 muestra un circuito de en- 
cendido transistorizado regulado por co- 
rriente en modo activo en su forma más 
simple. El circuito ilustrado puede apli- 
carse directamente a un sistema de masa 
positiva o se lo puede modificar para 
usarse con un sistema de masa negativa. 
En razón de su simplicidad, este. circuito 
ha sido usado para verificar el comporta- 
miento de transistores RCA experimen- 
tales en condiciones variadas. 






SIMULA 
UNA BUJIA 
EMPASTADA 


Figura 767. Circuito regulado por corriente en 
modo activo. : 


El funcionamiento del circuito de la 
Fig. 767 difiere del de la mayoría de los 
circuitos de encendido transistorizados en 
un aspecto importante. Para tensiones de 
batería y velocidades del motor normales, 
el transistor se conmuta desde la región 
activa y no de la saturación. La regulación 
de corriente se efectúa mediante -la 
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realimentación de corriente a través del 
resistor de emisor. Los dos diodos del 
circuito de base proporcionan una tensión 
de referencia que permanece constante a 
1,5 volts +5 por ciento cuando la tensión 
de batería varía de 8 a 16 volts. Cuando 
los platinos se cierran, la corriente aumen- 
ta en la bobina y en el transistor a lo largo 
de la línea de saturación. La tensión de 
realimentación negativa desarrollada a 
través del resistor de emisor reduce la 
tensión de excitación neta entre base y 
emisor. Así, el transistor sale de la 
saturación y alcanza una corriente de 
estado constante en la región activa. La 
Fig. 768 muestra las formas de onda de 
este tipo de funcionamiento con alta 
corriente, 

La curva superior de la Fig. 768 
muestra la forma de onda de corriente de 
colector, mientras que la curva central 
indica la forma de onda de tensión de 
colector, Cuando los platinos se cierran, 
Vo cae a cero desde la porción plana 
superior (igual a la tensión de batería). La 
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Figura 760, Formas de 
. conmutación en modo activo, 


onda típicas de la 
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tensión aumenta entonces a un valor 
constante durante la condición de circula- 
ción. «Cuando los platinos se abren se 
genera una elevada tensión oscilante. La 
curva inferior muestra la línea de carga de 
funcionamiento en escala ampliada. Para . 
las condiciones de prueba particulares 
usadas, se requieren aproximadamente 
dos milisegundos para que el transistor 
salga de la saturación. Este tiempo corres- 
ponde a una velocidad de 5.000 RPM en 
un motor de ocho cilindros con un ángulo 
de intervalo de 30 grados. Para velocida- 
des más bajas, la corriente de la bobina y, 
por lo tanto, la tensión de salida permane- 
cen constantes, como se analizará más 
adelante. 

Las ventajas de este tipo de funciona- 
miento incluyen la excelente regulación 
con la velocidad del motor, la reducción 
del tiempo de almacenamiento del transis- 
tor durante la conmutación a la condición 
de no circulación y la mayor simplicidad 
y flexibilidad del diseño. El comporta- 
miento del circuito básico de la Fig. 767 
es bueno para tensiones de batería de 
hasta 3,5 volts, Es posible lograr un 
mayor mejoramiento si el resistor de base 
Rg es reemplazado por un segundo 
transistor que actúa como regulador de 
tensión de excitación de base para com- 
pensar las variaciones en la tensión de ba- 
tería, 

La principal desventaja de este-tipo de 
funcionamiento es la mayor disipación de 
potencia promedio que se produce en el 
transistor. Aunque la mayor elevación de 
temperatura no es tan grave en los 
transistores de silicio como en los de 
germanio, ello constituye no obstante un 
inconveniente para la normal conmuta- 
ción en modo activo, Pero mediante 
algunas modificaciones adicionales del 
circuito es posible hacer que el tiempo de 
circulación del transistor sea una función 
controlada de la velocidad del motor, Se 
puede entonces aprovechar las ventajas de 
la conmutación en modo activo sin: su 
principal inconveniente: la elevada disipa. 
ción de potencia promedio, 
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El circuito básico de la Fig. 767 ha 
sido usado para funcionar tanto con alta 
como con baja corriente. La elección está 
determinada por la bobina de encendido 
y por los valores usados para Re y Rp,a 
saber: 


Componente Corriente Corriente 
alta baja 

RE 0,02 0,1 ohm 
RB 5 10 ohms 
Rp 220 220 ohms 
Coil: Lp 0,9 q mH 

N 0,3 0,9 

Rp 240 113 ohm 


La Fig. 769 muestra las curvas carac- 
terísticas de la tensión de salida del 
circuito de alta corriente de la Fig. 767 
con una carga de SO picofarads y 1 
megohm en función de la velocidad del 
motor, para diferentes tensiones de bate- 
ría. Para velocidades de marcha normales 
y una tensión de batería de 13,5 volts, la 
tensión de pico es de alrededor de 27 
kilovolts. Incluso a 5.000 RPM, la 
tensión es todavía de unos 25 kilovolts, o 
sea, mucho más que los 12 o 14 kilovolts 
requeridos a esta velocidad. Aun con una 
tensión de batería de 8 volts, la tensión 
de salida excede los 15 kilovolts y 
satisface los requerimientos normales a 
esta velocidad. En condiciones extremas 
(como cuando se hace arrancar al motor 
en una mañana muy fría), la tensión 
disponible de una batería normal de 12 
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Figura 769. Tensión de encendido en fun- 
ción de la velocidad del motor en el siste- 
ma de alta corriente, 


655 


volts puede ser de sólo 3,5 volts. Con este 
nivel de tensión tan bajo, el circuito de 
alta corriente suministra casi 12 kilovolts 
para una bujía empastada (carga de 1 
megohm) y 17,5 kilovolts para una bujía 
no empastada. 

La Fig. 770 muestra la forma de onda 
de tensión de salida en dos escalás de 
tiempo diferentes para una tensión de 
batería de 16 volts y una velocidad del 
motor de 5.000 RPM. La tensión de 
salida es de alrededor de 28 kilovolts y el 
tiempo de crecimiento (medido entre los 
puntos de 10 y 90 por ciento) es de sólo 
60 microsegundos. Este breve tiempo de 
crecimiento reduce al mínimo los errores 
de sincronización y permite el encendido 
de las bujías empastadas. Estas bujías 
requieren tiempos de crecimiento cortos 
para reducir la cantidad de energía disipa- 
da por la resistencia en derivación, la cual 
no se aprovecha para el encendido. 
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Figura 770. Tensión de salida para el funciona- 
miento a alta corriente, 


La Fig. 771 muestra la corriente de 
colector (arriba), la tensión de colector 
(medio) y la línea de carga (abajo) para 
las mismas condiciones. El producto de 
tensión de pico-corriente es de 4,300 
vo!t-amperes (250 volts y 18 amperes), 
mientras que el producto típico en la 
mayoría de los demás transistores para 
encendido de automóviles alcanza a 1.000 


volt-amperes. A velocidades de regula- 











Figura 771. Corriente y tensión de colector 
para el funcionamiento a alta corriente. 


ción, el consumo de corriente promedio y 
la disipación de potencia del transistor 
son excesivamente altos én el circuito de 
prueba simple de la Fig. 767. Sin embar- 
BO, se puede usar la sincronización con- 
trolada para limitar el tiempo de circula- 
ción del transistor, para todas las veloci- 
dades del motor, al valor mínimo requeri- 
do para alcanzar el nivel de corriente 
deseado, Tal sincronización reduce el 
consumo de corriente y la disipación de 
potencia a niveles aceptables, 

La Fig. 772 ilustra las curvas de com- 
portamiento del circuito de baja corriente 
de la Fig. 767 en condiciones de bujías 
empastadas, A velocidades de marcha 
normales y con una tensión de batería de 
13,5 volts, la tensión de pico es de unos 
25 kilovolts, A 5,000 RPM, la tensión es 
de aproximadamente 16 kilovolts, valor 
gue odavía es adecuado para el encendi- 

, Pura el caso extremo de la alimenta- 
ción de 3,5 volts, la tensión de salida es 
mayor que 10 kilovolts para una cp 
ompustada y de ulrededor de 16,5 kilo. 
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Fgiura 772. Tensión de encendido en función 
de la velocidad del motor para el sistema de 
baja corriente, 
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volts para una bujía no empastada. El 
rendimiento algo menor a alta velocidad 
del circuito de baja corriente es resultado 
directo del uso de una bobina de encen- 
dido con una inductancia del primario 
más elevada, como se explicó anterior- 
mente. Sin embargo, estas características 
de funcionamiento son todavía superiores 
a las de un sistema de encendido conven- 
cional, el cual emplea una bobina de 
inductancia aun mayor. Un factor que 
contribuye al mejor rendimiento es el 
empleo de la regulación de corriente en 
este sistema transistorizado. Mediante el 
uso de bobinas de encendido con mejores 
características es posible lograr aun mayo- 
res ventajas. 

La Fig. 773 muestra la forma de onda 
de la tensión de salida en dos escalas de 
tiempo diferentes para una tensión de 
batería de 14 volts y una velocidad del 
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motor de 1.000 RPM. La tensión de 
salida es de 26 kilovolts y el tiempo de 
crecimiento de 66 microsegundos. El 
tiempo de crecimiento algo mayor, resul- 
tante de la inductancia más alta de la 
bobina, es todavía muy inferior a los 100 
a 150 microsegundos de los sistemas de 
encendido convencionales. 

La Fig. 774 representa las curvas de 
corriente e emisor (arriba), tensión de 
colector (medio) y línea de carga (abajo) 
para las mismas condiciones, El producto 
tensión de pico-corriente es de sólo 1.400 
volt-amperes (220 volts y 7,6 amperes). 
Este valor, determinado por el funciona- 
miento del circuito, está perfectamente 
adaptado a la capacidad de 4.000 volt- 
amperes del transistor, 


SISTEMAS DE DESCARGA 
CAPACITIVA 


En la Fig. 775 se ilustra el sistema 
básico de descarga capacitiva. Es impor- 
tante destacar que el trasformador sirve 
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OMITA 774. Corriente de emisor y tensión de 
colector para el funcionamiento a baja corriente. 
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simplemente como trasformador de pul- 
sos. Por lo tanto, el comportamiento a 
altas velocidades del motor no es afectado 
por la inductancia del primario del tras- 
formador, sino que está determinado en 
cambio por el tiempo requerido para 
cargar al capacitor C al nivel de tensión 
deseado. 


TRASFORMADOR 
DE PULSOS 





FUENTE 
DE Cc 






CONTROL 
DE DISP. 





TRASFORMADOR 
DE PULSOS 





FUENTE 
DE Cc 


CONTROL 
DE DISP. 


(b) 


Figura 775. Circuitos de encendido básicos de 
descarga capacitiva: (a) capacitor de almacena- 
miento conectado a través de la fuente de 
tensión de entrada; (b) capacitor de almacena- 
miento conectado en serie con la fuente de 
tensión de entrada y el trastormador de puisos. 


Funcionamiento del circuito básico 


El circuito de control de disparo (que 
puede ser un interruptor a transistor) es 
controlado por los platinos del distribui- 
dor. Para controlar al circuito de disparo 
es posible usar también un control del 
distribuidor más elaborado, como el que 
se obtiene con distribuidores en los cuales 
los pulsos de tensión son derivados en 
forma magnética o fotoóptica. (Estos 
distribuidores son también útiles en los 
circuitos de encendido transistorizados de 
descarga inductiva examinados anterior- 
mente.) El capacitor se carga hasta la 
tensión de CC; la energía almacenada e es 
igual a C(Vc)*/2, donde Vo es la tensión 
en el capacitor. En el momento adecuado, 
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el circuito de control de disparo gatilla al 
rectificador controlado de silicio (RCS). 
El capacitor se descarga a través del 
trasformador, el cual eleva la tensión a un 
valor Vs igual a KNV¿, donde N es la 
relación de espiras del trasformador y K 
una constante que depende principalmen- 
te del valor de la capacitancia y de la 
inductancia de fuga del trasformador, 
oscilando por lo general entre 1 y 1,5. La 
energía almacenada es así entregada a la 
bujía en forma de un pulso de alta 
tensión. Los valores típicos de Ve y C son 
de aproximadamente 350 volts y 1 
microfarad, respectivamente. Así pues, la 
energía e es de alrededor. de 60 milijoules, 

Como la energía disipada en la bujía es 
igual a la energía almacenada en el 
capacitor menos las pérdidas en el trasfor- 
mador y el RCS, la energía disponible en 
el sistema es relativamente fácil de calcu- 
lar, El examen de los circuitos básicos 
muestra que la energía se transfiere sólo 


cuando el RCS conduce en sentido 


directo con la compuerta polarizada. Sin 
embargo, parte de la energía no aparece 
en el circuito básico porque el capacitor y 
el inductor forman un circuito sintoniza- 
do cuando el RCS están encendido y la 
energía que normalmente circularía desde 
el inductor al capacitor es detenida por la 
alta impedancia inversa del RCS. Esta 
energía se pierde, por lo tanto, como 
energía disponible de la chispa. La dura- 
ción de la chispa se limita pues a 
aproximadamente un semiciclo de la 
frecuencia de oscilación natural LC. Parte 
de la energía perdida puede recuperarse y 
usarse para aumentar la duración de la 
chispa instalando un diodo en los circui- 
tos básicos de la Fig. 775 como se ve en la 
Fig. 776, El diodo no sólo deriva la 
impedancia inversa del RCS sino que 
también elimina la posibilidad de que 
este pueda conducir en sentido inverso en 
cuso de que en ese momento se polarice la 
compuerta del ROS, Así pues, además de 
mejorar el comportamiento a baja tempe- 
ratura del sistema al aumentar la duración 
de la chispa, el diodo reduce la posibili: 
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Figura 776. Circuitos básicos de la Fig. 775 

modificados por el agregado de un diodo 

en derivación con el An vo de conmu- 
tación a RCS, 


dad de un calentamiento excesivo y los 
daños que sufriría el RCS por la conduc- 
ción inversa; en esta forma se reduce el 
costo total del sistema al disminuir el 
requerimiento de bloqueo inverso del 
RCS. La relación entre duración de la 
chispa y tiempo de carga disminuye al 
aumentar las RPM, de manera que en 
algunas aplicaciones se puede alcanzar un 
límite de RPM por debajo del deseado 
debido a los requerimientos del tiempo de 
carga. 


Consideraciones económicas 


El sistema de descarga capacitiva se 
considera generalmente superior, desde el 
punto de vista técnico, al sistema de 
descarga inductiva, Su principal desventa- 
ja ha sido —y sigue siendo— de carácter 
económico. Aunque el trasformador pue- 
de ser menos costoso que una bobina de 
encendido, el capacitor debe ser de 
calidad bastante buena, El RCS y su 
circuito de disparo asociado son general- 
mente más costosos que los transistores y 
circuitos de disparo equivalentes de los 
sistemas de descarga inde Finalmen- 
te, el circuito de carga del capacitor en un 
sistema de encendido de automóvil es un 
convertidor de CC a CC, el cual reprosen- 
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ta un elemento de costo adicional. Tales 
circuitos de convertidores requieren con- 
múnmente un trasformador, dos o cuatro 
diodos para la rectificación y uno o dos 
transistores. Con el uso cada vez mayor 
de los alternadores de CA en los automó- 
viles modernos, puede llegar a ser posible 
extraer la tensión de CA, elevarla hasta el 
valor deseado mediante un simple trasfor- 


mador y rectificarla. Sin embargo, en este 
momento no se puede saber si este 


sistema será conveniente o menos costo- 
so. A pesar de estas consideraciones, 
existen en el mercado varios sistemas de 
descarga capacitiva, 


Consideraciones técnicas 


Una característica importante del siste- 
ma de descarga capacitiva es que la 
potencia de entrada aumenta directamen- 
te con la potencia mayor de la bujía 
requerida cuando aumenta la velocidad 
del motor. En el sistema de descarga 
inductiva, por otra parte, ocurre precisa- 
mente lo contrario, como se puede 
apreciar en la Fig. 777. La potencia 
requerida es el producto de la energía por 
pulso de encendido y el número de pulsos 
por segundo. La curva superior de la Fig. 
777 fue determinada experimentalmente 
para el circuito de la Fig. 761 con una 
tensión de batería de 14 volts. En el 
sistema de descarga capacitiva, la potencia 
de entrada puede hacerse proporcional a 
la potencia requerida porque el capacitor 
se carga una vez por pulso de encendido y 
mantiene esta carga hasta que sea necesa- 
rio. Además, se puede usar realimentación 
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Figura 777, Potencia requerida pata el en- 
cendido. 
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para apagar al convertidor después de que 
el capacitor se ha cargado, cortando así la 
potencia de entrada al sistema. La poten- 
cia de entrada puede hacerse entonces 
proporcional a la velocidad del mptor, 
obteniéndose un mayor rendimiento en 
todas las velocidades. La curva de la Fig, 
777 corresponde a un sistema comercial 
de descarga capacitiva. Se puede apreciar 
el mayor rendimiento de este sistema. 

La segunda ventaja importante del 
sistema de descarga capacitiva es que se 
pueden obtener más fácilmente tiempos 
de crecimiento más breves porque el 
trasformador actúa sólo como trasforma- 
dor de pulsos y no como elemento 
almacenador de energía. Por lo tanto, su 
característica de respuesta de alta fre. 
cuencia está determinada por su inductan- 
cia de fuga, la cual es mucho menor que 
la inductancia magnetizante del primario. 
Esta ventaja se obtiene aun cuando se use 
una bobina de encendido convencional 
como trasformador de pulsos. Es posible 
obtener fácilmente tiempos de crecimien- 
to de la tensión secundaria de 15 a 30 
microsegundos. Como se explicó anterior- 
mente, el menor tiempo de crecimiento 
aumenta Ja capacidad de este sistema para 
encender bujías empastadas. 


Un aspecto importante del sistema de 
descarga capacitiva es la determinación 
del momento en que debe cargarse al 
capacitor, En algunos sistemas, el capaci- 
tor se carga poco después de la descarga; 
en otros, poco antes de la descarga, Este 
segundo método es el mejor porque 
reduce al mínimo las pérdidas resultantes 
de las fugas, pero esta ventaja se anula en 
parte debido a que se requiere una 
sincronización exacta para formar la carga 
poco antes de la descarga, Esta exigencia 
puede dar origen a complejos sistemas 
mecánicos o eléctricos. 


Componentes necesarios 
En un sistema de descarga capacitiva, 
la tensión de bloqueo directo del RCS 
debe ser mayor que 400 volts y su 
capacidad de admisión de corriente tiene 


que ser de alrededor de S amperes. Las 
características de disparo del RCS en 
función de la temperatura son importan- 
tes y tienen que ser tenidas en cuenta en 
el diseño del circuito de disparo. En razón 
de que las especificaciones de la bobina 
son generalmente conocidas, el diseño de 
un circuito de encendido comienza co- 
múnmente con este componente; el tama- 
ño y la tensión del capacitor se determi- 
nan en base a estas cantidades conocidas. 
El capacitor elegido determina la dura- 
ción de la luz entre electrodos y el tiempo 
de carga requerido; la confiabilidad del 
sistema está relacionada casi directamente 
con la confiabilidad de este componente. 
Aquí no se hacen recomendaciones sobre 
este capacitor; sólo se dirá que la elevada 
corriente de pico que circula a través del 
RCS también circula a través de este 
peor, por lo cual éste debe ser 
se poa do tan cuidadosamente como el 
ROS. 

El límite del tiempo de carga es el 
régimen de dv/dt del RCS. Utilizando el 
tamaño del capacitor y el régimen de 
dv/dt del RCS, la corriente de carga 
requerida se determina aplicando la fór- 
mula L= Cdv/dt, Esta fórmula puede 
usarse también para determinar la corrien- 
lo de pico y su duración, como así 
también la velocidad de aumento de 
corriente que debe verificarse respecto del 
valor limitador del circuito, es decir, el 
régimen de di/dt del RCS, 


fin la Tabla XLVII se indican los 
valores de los parámetros de los RCS que 
ben especificarse para asegurar un fun- 
cionamiento confiable de los dispositivos 
en circuitos de encendido, 
bobina de encendido usada en el 
vlrcuito de descarga capacitiva puede ser 
una unidad de baja inductancia bobinada 
tt o bien la bobina existente, 
i última tiene la ventaja de que puede 
Uparso con un distribuidor de platinos 
E Ha para cumplir la función de 
iendido en caso de una falla electróni. 
va, La principal taja de la bobina 
Sxistonio ex que, debido 4 la inductancia 
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Tabla XLVII — Valores de los Pará- 
metros Importantes de los ROS 
Usados en Circuitos de Encendido. 


E 7 A 


cuando Vp = V cspacitor + 20%a 
una temperatura de carcaza Ty 
de 100'C. 


PAI A RR 


Ibrom 


I cuando Vp = 25 volts cuando se 
pre utiliza uo dioda como en el cir- 
cuito de la Fig. 776 
O 
cuando Va = V pico inverso debido 
“al efecto de volante en un siste- 
ma con carga de volante. En am- 
bos casos, Ty es 100"C, 


o E A 


Ve cuando 1 = Loico, el valor de Vu 
es aproximadamente de 2,5 a4 
volts según la amplitud de los 
pulsos de corriente, la frecuencia 
de repetición y la temperatura 
de la carcaza. 


A II 


Veo 8. 12 vVOls con Ra, = 30 ohms. 
compuerta € I compuerta serán los 

límites máximo o mínimo, según 

los requerimientos del circuito 

de disparo. Los límites más altos 

ayudan a impedir el disparo es- 

purio como resultado del ruido, 


de la bobina, se reducen los beneficios de 
los pulsos de encendido con pi de 
crecimiento breves, que es el tipo de 
pulsos necesarios para disparar a las bujías 
empastadas, En razón de la facilidad para 
obtener un pulso de disparo y de la 
sencillez del circuito, el sistema de descar: 
ga capacitiva n ROS se usa casi exclusiva 
mente en motores pequeños, 
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Tipos de sistemas 
de descarga capacitiva 


Existen tres sistemas en los cuales 
pueden usarse ventajosamente los circui- 
tos de encendido de descarga capacitiva: 
el sistema de motores pequeños con carga 
de volante, el ignitor con carga de línea 
usado en artefactos accionados a gas, tales 
como secadores y hornos, y el sistema 
con carga de inversor usado en motores 
fijos y de automóvil. Todos estos sistemas 
funcionan de manera similar: la energía 
almacenada en un capacitor es transferida 
al espacio entre electrodos de bujías a 
través de un trasformador y un RCS; este 
último asegura una chispa de corta dura- 
ción. 


El circuito de la Fig. 778 es el típico ' 


usado en los tres sistemas. El potencial de 
CA existente a través del trasformador T, 
es rectificado por el diodo D, y carga al 
capacitor Cy hasta la tensión requerida. 
El resistor R, limita la corriente e impide 
que el RCS se dispare como resultado de 
la imposición de un valor de dv/dt 
superior a la capacidad del RCS. La 
combinación de los diodos D, y D, evita 
que el bobinado de carga del trasforma- 
dor T, aplique una elevada tensión 
inversa a través del RCS. El resistor R, 
amortigua las variaciones en la impedan- 
cia de entrada del RCS. El RCS se dispara 
en el instante adecuado y la energía 
almacenada en el capacitor se transfiere al 
primario de T,, produciendo así una 
chispa entre los electrodos. La tensión 
necesaria para que se produzca la chispa 
está en función de la separación: de los 


D> C; 





ENTRADA AL 
PULSO DE 
DISPARO 






Figura 778. Circuito típico de un' sistema de 
encendido de descarga capacitiva, 
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electrodos y de la presión en el cilindro 
cerca de los electrodos. La chispa durará 
hasta que el valor de la corriente que pasa 
por el RCS sea inferior a su corriente de 
sostén. Cuando el RCS deja de conducir, 
D, y D, comienzan a conducir en sentido 
inverso y aumenta la duración de la chis- 
pa. Después que el RCS se apaga, C, se 
descarga y el circuito está:en condiciones 
de repetir el ciclo,  * 


Sistemas con carga de volante — Algu- 
nos de los sistemas de encendido más 
simples están construídos utilizando el 
método de carga de volante, ya que el 
mismo permite obtener un circuito con- 
fiable con un mínimo de componentes 
activos. El sistema emplea un campo 
magnético rotativo para cargar al capaci- 
tor y disparar al RCS, mientras que la 
posición mecánica determina la sincroni- 
zación. El proyectista tiene varias opcio- 
nes para determinar el momento en que 
se produce la carga del capacitor en el 
sistema de volante. El instante más 
ventajoso se produce poco antes de la 
descarga del capacitor. Sin embargo, se 
deben considerar ciertos problemas de 
regulación de tensión. Como V = Ndg/dt, 
donde dé y N son constantes, la tensión 
producida a través del bobinado de carga 
varía con las RPM. Con velocidades bajas 
del volante, puede no haber suficiente - 
tensión para producir la energía reque- 
rida; con velocidades altas, es posible la 
aparición de una tensión demasiado alta 
que excederá el régimen de ruptura por 
tensión del RCS, causando su disparo 
prematuro. Si la tensión de ruptura del 
capacitor también es excedida, el capaci- 
tor sufrirá daños. Por consiguiente, es 
necesario considerar algún método para 
adaptar o regular la tensión. 


El diseño de la bobina de disparo es 
también importante. Este dispositivo tie- 
ne que ser capaz de proporcionar tensio- 
nes y corrientes lo suficientemente altas 
como para hacer conducir al RCS a 
cualquier temperatura. Además, se debe 
considerar el hecho de que el pulso de 
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compuerta tiene que terminar antes de 
que deje de circular corriente por el RCS 
para que el dispositivo no sea gatillado 
durante el período de tensión inversa. 
Como lo demuestra el análisis prece- 
dente, un factor importante para el 
funcionamiento del circuito de encendido 
de volante es el diseño de los componen- 
tes magnéticos usados para las funciones 


de disparo y carga. En la Fig. 779 se ve un ' 


típico circuito de encendido con carga de 
volante. 


A 


IMAN 
PERMANENTE 
ROTATIVO 


y 


Figura 779. Circuito de i¡gnitor cargado por 
volante, 


BOBINADO 


DE CARGA 





Encendido con carga de línea — El 
circuito de encendido con carga de línea 
se emplea más frecuentemente en siste- 
mas de calefacción y artefactos grandes 
accionados a gas. El encendido con carga 
de línea presenta pocos problemas de 
regulación o carga puesto que utiliza las 
líneas de alimentación de energía como 
fuentes de carga. Normalmente, los circui- 
los de este tipo se cargan a la tensión de 
línea que produce el circuito de menor 
costo, El pulso de disparo de compuerta 
se deriva mediante un diac y una red RC 
de desplazamiento de fase, Fig. 780. 

En cada semiciclo positivo, el cirenito 
funciona una vez hasta que se produce la 
llama; el sensor enciende entonces al 
ROS¿, el cual impide que el ROS; se 
dispare 6d produzca más chispas. Esta 
disposición permitirá que el sistema fun- 
clone cuando se apaga la llama, lo cual 
constituye un valioso factor de seguridad, 
Si so usara un elemento bimetálico en 


d or | 001 la línoa pura detectar la llama, se 


pS y 
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Figura 780. oo ie encendido cargado por 
nea. 


podría prescindir de RCS,. El elemento 
bimetálico también contribuye a reducir 
el drenaje de potencia de reserva; sin 
embargo, con niveles de energía más 
altos, el método de gatillado por cinta 
bimetálica es sólo parcialmente confiable, 
pues la corriente de compuerta producida 
no es suficiente para obtener la amplitud 
requerida de los pulsos de corriente 
anódica, 

Sistemas con carga por inversor — Un 
sistema que elimina la necesidad de 
volantes magnéticos es el sistema de carga 
por inversor. Este sistema se usa cuando 
se dispone de una batería, como ocurre 
en el caso de los automóviles. El diseño 
del inversor ha sido estudiado en el 
capítulo “Conversión de Potencia” de 
este Manual, 

Existen algunas consideraciones prácti- 
cas que limitan el uso de un sistema 
inversor. La primera limitación la consti- 
tuye el arranque a baja temperatura. A 
una temperatura ambiente de -—40*C, la 
tensión disponible de la batería en un 
sistema de automóvil de “12 volts” (12 
volts nominales a 25%C) puede ser de sólo 
6 volts de CC a causa de la corriente que 
requiere el arranque a esta temperatura y 
a la menor capacidad de la batería. 
Además, a esta temperatura la mezcla 
combustible-aire es húmeda, particular- 
mente en un motor de dos tiempos. Para 
lograr un arranque confiable, es necesario 
disponer inmediatamente de toda la ener- 

ía para la chispa. Esto significa que el 
versor tiene que ser capaz de producir la 
máxima energía con tensiones de alimen» 
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tación bajas. La relación de elevación de 
tensión del trasformador del sistema es 
constante y, por lo tanto, no puede 
aumentar cuando la temperatura disminu- 
ye; esta acción aseguraría suficiente ten- 
sión a bajas temperaturas, pero sometería 
al capacitor y al RCS a tensiones superio- 
res a sus regímenes en condiciones norma- 
les y después del arranque. El problema 
de arrancar con bajas temperaturas puede 
evitarse regulando la tensión del capacitor 
o usando un trasformador con una rela- 
ción de elevación superior a la necesaria y 
luego cerrando o desconectando al inver- 
sor, junto con su trasformador,' del 
circuito en un instante tal que cualquier 
tensión no se convierta en un problema. 


A medida que aumenta la velocidad 
máxima del motor, las demandas sobre el 
inversor también aumentan, esta variación 
en la demanda puede atenuarse mediante 
la lintitación del encendido. Cuando la 
misma se realiza por medio de un circuito 
regulador, no son necesarios los limi- 
tadores externos. En la Fig. 781 se 
muestra un típico sistema de encendido a 
inversor con limitación mediante regula- 
dor. El circuito de disparo representado 
en la figura está sometido a las mismas 
variaciones de potencial que el circuito 
del inversor, además de otros que se 
originan en la necesidad de gatillar al RCS 
con una corriente elevada a baja tempera- 
tura cuando la tensión disponible es baja. 
Este problema de gatillado sólo puede 
solucionarse mediante una solución de 
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Figura 781. Diagrama en bloques de un sistema 
de encendido cargado por inversor. 
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compromiso entre una sobreexcitación de 
la compuerta a alta temperatura y una 
excitación adecuada a bajas temperaturas; 
existen numerosos circuitos que pueden 
usarse para lograr esta solución de com- 
promiso. 

El inversor tiene que ser capaz de 
admitir un nivel de potencia que oscila 
generalmente entre 20 y SO watts, lo que 
representa un nivél de energía de 80 
milijoules por pulso, para un motor de 8 
cilindros y 4 tiempos. El circuito del 
inversor debe trabajar a una frecuencia 
suficientemente alta como para poder 
usar los núcleos de trasformadores meno- 
res e incluir, sin embargo, dispositivos de 
potencia de bajo costo. La línea RCA de 
transistores de potencia homotaxiles es 
generalmente muy confiable y económica 
en sistemas de encendido con inversor. 


Sistema de encendido de descarga 
capacitiva para automotores 


La Fig. 782 muestra el circuito de un 
sistema de encendido de descarga capaci- 
tiva a transistores y RCS para vehículos 
de pasajeros. El sistema ofrece las ventajas 
de mantenimiento reducido, menor con- 
sumo de corriente en la batería, tensión 
de salida máxima con tensión baja de la 
batería (hasta 4 volts) y un pulso de 
tensión de alta tensión con elevada 
velocidad de crecimiento. Como se señaló 
anteriormente, este último factor aumen- 
ta las posibilidades de encender las bujías 
empastadas. 

El sistema de encendido con RCS es 
prácticamente una combinación de ocho 
circuitos básicos: (1) Se usa un inversor a 
inductor saturable autooscilante de termi- 
nación simple para proporcionar la inver- 
sión de CC a CA y la elevación de la 
tensión de la batería. (2) Un circuito de 
salida que incluye un RCS, un capacitor 
de almacenamiento, una bobina de encen- 
dido (se utiliza una bobina de encendido 
común para automóviles) y un diodo de 
conmutación desarrolla el pulso de alta 
tensión en rápido aumento para las 
bujías. (3) El diodo de conmutación y un 
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TIPO 
DIODO ZENER 2N324! 
12V,1/4W 


E 


TIPO 
INITGIA 


0,25uHF, 200 V T, = Trasformador, bobinado en la siguiente forma: Se utiliza 
1p4F, 400 V núcleo de 12,7 mm El de chapas de acero al silicio de ans 
14F,25V orientado; primeramente se devanan 150 espiras de alambre N"2 
0,25u4F, 25 V rotulando con sendos números 1 el comienzo y la terminación del 


bobinado; en segundo lugar, se devanan en forma bifilar 50 espiras 


L, = 10 1H, se bobinan 100 espiras de alambre N' 28 de alambres N“24 y 30, rotulando con sendos números 2 el 


en un resistor de 2 W (100 ohms o más) comienzo y la terminación del bobinado y en tercer lugar se 
R, = 1000 ohms * devanan 150 espiras de alambre N“28, rotulando con sendos 
R, = 50 ohms números 3 el comienzo y la terminación del bobinado. Todos los 
Ry, = 22000 ohms bobinados se devanan en la misma dirección, Se deja un entre-hlerro 
R, = 1000 ohms total de 1,7 mm (espaciador de 0,8 mm). Las conexiones se hacen 
R, = 10000 ohms como se indica en la Flg. 783. 

R¿ = 15000 ohms 

RS = 8200 ohms Todos los resistores son de Y W a menos que se indique otra cosa 
Ads = NS (*) Estos componentes están sometidos a aumentos de temperatura 
R; = 1000 ohms excesivos a menos que se prevea la trasforencia de calor al alre 

e 28 aha “ambiente mediante un disipador térmico adecuado, 


Al! = 4700 ohms 
Ri) = 27000 ohms 


Figura 782, Circulto de encendido de automóvil de descarga capacitiva con ACA, 
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2N3055 


Figura 783. Detalles del trasformador inversor - 
(T, ) de la Fig. 782, 


sólo diodo rectificador forman un circui- 
to cargador del capacitor para transferir 
energía desde el inversor al capacitor de 
almacenamiento del circuito de salida. 
(4) Una etapa reguladora controla la 
frecuencia de la etapa inversora para 
proporcionar una regulación eficiente de 
la tensión a través del capacitor de 
almacenamiento. (5) Un circuito de pro- 
tección (inductancia y resistencia limita- 
doras) impide que el circuito sea dañado 
por transitorios que puedan desarrollarse 
en caso de que la bobina de encendido se 
abra O se ponga en cortocircuito o debido 
a arcos de alta tensión en cualquiera de 
los terminales del primario de la bobina. 
(6) Un circuito de desconexión mantiene 
al inversor inactivo cuando se abren los 
platinos del ruptor de encendido. (7) Un 
circuito de disparo suprime el rebote 
normal de los platinos del ruptor y 
también impide que el RCS sea disparado 
por la tensión residual existente a través 
de los platinos cerrados. (8) Se usa un 
método de conmutación de los RCS que 
requiere la interacción de varias partes del 
sistema total. 


Circuito inversor, regulador y 
de carga del capacitor 


El inversor utiliza un transistor 
2N3055 (Q,) en una etapa de salida 
simple, un transistor 2N3053 (Q,) en una 
etapa excitadora con seguidor de emisor y 
un transistor 2N3241 (Q3) en una etapa 
de control que forma parte del circuito de 
desconexión, el cual mantiene al inversor 
inactivo cuando se abren los platinos del 
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ruptor de encendido. La realimentación 
positiva se acopla desde la bobina de 
realimentación del trasformador de salida 
del inversor T, a las bases de los 
transistores excitador y de salida. La 
ganancia proporcionada por la combina- 
ción de los transistores Q, y Q, asegura 
la oscilación y la baja potencia de 
excitación para el inversor. El resistor de 
encendido R¿ suministra polarización 
directa que hace conducir a Q, y Q, para 
iniciar la oscilación en el inversor. La 
acción regenerativa del circuito hace 
conducir muy rápidamente al transistor 
de salida Q, y entonces se aplica práctica- 
mente toda la tensión de batería a través 
del primario del trasformador de salida 
T, del inversor. El aumento resultante de 
corriente en el bobinado primario del 
trasformador induce una tensión a través 
del bobinado de realimentación que sumi- 
nistra suficiente corriente a través de los 
resistores Ri, y Ry y el diodo D, para 
mantener en saturación al transistor de 
salida Q,. Durante esta parte del ciclo de 
funcionamiento (es decir, durante la 
conducción del transistor Q, ), la tensión 
existente a través del secundario del 
trasformador T, polariza en sentido in- 
verso al diodo rectificador D, en el 
circuito de carga del capacitor y no se 
transfiere energía al circuito de salida del 
sistema de encendido. 

Con el transistor Q, funcionando con 
corriente de base fija (en la saturación), 
su corriente de colector se eleva a un 
valor más allá del cual no puede aumen- 
tar. Como resultado de ello, la tensión de 
realimentación disminuye y ya no mantie- 
ne la excitación de base al transistor Q,. 
por lo que éste comienza a apagarse. La 
acción regenerativa del circuito inversor 
produce una rápida inversión de la excita- 
ción de base para los transistores Q, y O. 
Por lo tanto, estos transistores van rápida- 
mente al corte y se genera un pulso de 
tensión de “retroceso” en el colector del 
transistor de salida Q,. El diodo D, 
bloquea la tensión inversa y limita la 
excitación de base inversa. La corriente 

















de polarización inversa que apaga los 
transistores Q, y Q, es aplicada a través 
de los resistores Rz y R,, respectivamen- 
te. La tensión del pulso de retroceso es 
elevada a través del secundario del trasfor- 
mador T,. La polaridad de este pulso es 
tal, sin embargo, que el diodo rectificador 
D, se polariza en sentido directo. Como 
resultado de ello, la energía previamente 
almacenada en el bobinado primario del 
trasformador T, se transfiere a través del 
bobinado secundario, el diodo rectifica- 
dor D, y el diodo de conmutación D; 
para cargar el capacitor de almacenamien- 
to C, del circuito de salida. El capacitor 
C, conectado a través del transistor Q; 
reduce la amplitud del pulso de inductan- 
cia de fuga y restringe la velocidad de 
aumento de la tensión de colector de Q,. 
La corriente de carga del capacitor C, se 
deriva en torno de la bobina de encendido 
por medio del diodo de conmutación Dy, 
de manera que no se transfiere energía a 
la bobina de encendido y desde allí a las 
bujías. 

Cuando la tensión de colector del 
transistor Q, disminuye a un valor infe- 
rior a la tensión de batería, Q, comienza 
nuevamente a conducir y se repite el ciclo 
para cargar el capacitor de almacenamien- 
to C, a una tensión mayor. Hasta el 
momento en que la tensión existente a 
través del capacitor de almacenamiento se 
eleva por encima de un valor predetermi- 
nado, la tensión aplicada al diodo zéner 
Da desde el divisor de tensión formado 
por los resistores R¿ y Rg es insuficiente 
para hacer conducir al diodo Zzéner. Si los 
platinos del ruptor de encendido se 
cierran durante este tiempo, el resistor Ry 
queda retornado a masa y el transistor Q; 
no puede conducir, Cuando la tensión del 
capacitor se eleva a un nivel suficiente- 
mente alto como para hacer conducir al 
diodo zéner D¿, Qy se enciende y deriva 
la corriente de excitación de base del 
transistor Q7. Este efecto reduce la 
excitación de base de Q, y hace salir de la 
saturación a este transistor a una corrien- 
te de colector menor, la cual, a su vez, 
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aumenta la frecuencia de oscilación. La 


reducción en la corriente de pico del 
primario hace disminuir la velocidad de 
carga del capacitor de almacenamiento C, 
hasta el nivel requerido para reponer las 
pérdidas del circuito, impidiendo un 
mayor aumento de la tensión de salida. 

El transistor Q4 también mantiene al 
inversor inactivo cuando se abren los 
platinos del distribuidor de encendido. 
Cuando estos platinos se abren, la corrien- 
te aplicada desde la tensión existente en 
los platinos y que atraviesa el resistor R7, 
hace conducir intensamente al transistor 
Q,. Este efecto pone en cortocircuito la 
base del transistor Q, y detiene la 
oscilación. 

La Fig. 784 muestra que la tensión de 
colector del transistor Q, oscila alternati- 
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Figura 784. Tensión de colector del transistor 
de sallda del inversor Q, (arriba) y tensión del 
primario de la boblna de encendido (abajo) en 
función del tiempo (2000 rem; VCC = 12 V). 


vamente entre el nivel de saturación y los 
picos de los pulsos de' retroceso de 
amplitud creciente. La variación de la 
frecuencia que resulta de la acción del 
regulador puede apreciarse en la forma de 
onda de tensión. La tensión de colector 
disminuye entonces a la tensión de 
alimentación cuando los platinos del 


distribuidor de encendido se abren y 
cierran el inversor. La Fig. 785 muestra 
en forma' ampliada las curvas de apagado 
y retroceso del transistor Q, en un punto 
en que el capacitor de almacenamiento se 
ostá cargando, 
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Figura 785. Tensión (arriba) y corriente (aba- 
Jo) de colector ampliadas del transistor de salida 
(Q, ) del Inversor en función del tlempo durante 
el lapa ado cuando el capacitor de almacena- 
miento (C,) se está cargando (VCC= 12 V). 


Circuito de salida — Cuando se requie- 
re un pulso de alta tensión, el RCS 
RCA-40657 del circuito de salida se 
enciende mediante gatillado. Como resul- 
tado de ello, la tensión anódica del RCS 
disminuye a aproximadamente cero y la 
tensión existente a través del capacitor de 
almacenamiento cargado se aplica al pri- 
mario de la bobina de encendido. (El 
valor de la inductancia L, es despreciable 
en comparación con la inductancia de la 
bobina de encendido y no se considera en 
este análisis.) El lado no conectado a 
masa (+) del primario de la bobina. de 
encendido (terminal 3 de la ficha de 
conexión) se hace negativo con respecto 
al potencial del capacitor. El diodo Dj, 
conectado en paralelo con la bobina, se 
polariza en sentido inverso en este mo- 
mento. La descarga del capacitor hacia el 
primario de la bobina de encendido 
genera un pulso de alta tensión a través 
del secundario. 

El capacitor se descarga en la inductan- 
cia primaria de la bobina de encendido y 
hace aumentar la corriente en el primario 
de la bobina. Cuando la tensión que hay a 
través del capacitor (y el primario de la 
bobina) decrece a cero y comienza a 
invertirse, el diodo de conmutación Dy se 
polariza en sentido directo y comienza a 
conducir. La corriente que pasa por el 
primario de la bobina de encendido está 
en un pico en el momento en que el 
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diodo comienza a conducir. La corriente 
pasa entonces bruscamente del RCS al 
diodo. La tensión del primario de la 
bobina permanece enclavada en cero y la 
corriente del primario disminuye a una 
velocidad determinada por la relación 
L/R de la bobina. Debido a la acción 
enclavadora del diodo de conmutación 
D,, aumenta la duración de la chispa en 
la bujía. 

Cuando el RCS está encendido, pone 
en corto el secundario del trasformador 
del inversor. Sin embargo, el inversor está 
apagado cuando el RCS está encendido 
(debido a los circuitos de desconexión); 
por lo tanto, el inversor no funciona 
cuando está en cortocircuito. 

Las Figs. 786 y 787 muestran la 
tensión y corriente del RCS en función 
del tiempo. El punto inicial de la forma 
de onda de la Fig. 786 aparece en el 
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Figura 786. Tensión (arriba 
jo) del RCS en función del 
Vvcc=12V 
instante en que se abren los platinos de 
encendido. La tensión anódica del RCS 
decrece a cero y la corriente anódica 
aumenta hasta el valor de pico en un 
cuarto de ciclo. La corriente entonces se 
apaga en el RCS y decrece súbitamente 
casi a cero. La pequeña corriente residual : 
es el resultado de la energía almacenada 
en el trasformador del inversor durante el 
período en que el inversor está inactivo, 
Esta energía almacenada hace circular una 
corriente desde el secundario del trasfor- 
mador a través del RCS. Cuando los 
platinos de encendido se cierran y el 
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Figura 787. Tensión Proa y corriente (aba- 


jo) del RCS en función del tiempo (el barrido 

del osciloscopio se dispara en el instante en que 

los platinos del ruptor de encendido se clerran; 
4000 rpm; VCC= 12 V). 

capacitor se recarga, el RCS bloquea la 

tensión en el capacitor. 

El punto inicial de la forma de onda de 
la Fig. 787 se produce en el instante en 
que se cierran los platinos de encendido. 
El período entre el instante en que los 
platinos se cierran y la tensión comienza 
por primera vez a aumentar es el tiempo 
durante el cual la corriente de colector 
del transistor Q, aumenta hasta el nivel 
de conmutación. La importancia de este 
tiempo se explicará cuando sé analice la 
conmutación del RCS. 

La Fig. 788 muestra las formas de 
onda de tensión y corriente en el primario 
de la bobina de encendido que resulta 
cuando se usa un inductor de 7 mili- 
henrys para simular el primario de la 
bobina de encendido. La tensión del 
primario aumenta rápidamente hasta un 
valor de pico negativo, y luego decrece 
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PA 788. Tensión (arriba) y corriente (aba- 

Jo) del primario en función del tiempo (se usa 

una bobina de 1 mH en lugar de la bobina de 
encendido común; 2000 róm; Vcc = 12 v). 
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sinusoidalmente a cero cuando la corrien- 
te aumenta hasta un pico. La tensión del 
primario se enclava entonces en cero y la 
corriente decrece exponencialmente. 

Hay que hacer notar que una bobina 
de encendido real, que funciona con el 
secundario abierto, reflejará un circuito 
sintonizado en el primario. Este funciona- 
miento produce un campanilleo en la 
parte superior de las formas de onda, Fig. 
788. La tensión anódica del RCS puede 
invertirse realmente durante un breve 
lapso debido a este campanilleo. El RCS 
bloquea prácticamente esta tensión inver- 
sa, a excepción de una pequeña corriente 
que circula debido a la presencia de la 
señal de compuerta positiva. Como resul- 
tado de ello, se produce cierta disipación 
instantánea en la función de bloqueo 
inverso del RCS. Este puede tolerar la 
disipación durante el breve período de 
tiempo requerido. La señal de compuerta 
se mantiene positiva a través del ciclo de 
resonancia, de mánera que el RCS conti- 
nua conduciendo cuando la tensión anó- 
dica se hace positiva. Este campanilleo no 
se produce cuando la tensión del secunda- 
rio enciende una bujía porque la bujía 
ionizada pone en cortocircuito al bobina- 
do secundario. 

Circuito de protección — La inductan- 
cia L, se usa para proteger el sistema de 
manera que no se ponga en cortocircuito 
el primario de la bobina de encendido. La 
inductancia limitadora controla la veloci- 
dad de variación de corriente (di/dt) y la 
corriente de pico que se produce cuando 
el RCS se enciende con un cortocircuito a 
través del primario de la bobina de 
encendido. La resistencia R,3 se usa para 
asegurar que la tensión del primario de la 
bobina de encendido no sea negativa 
cuando la bobina se abre. Si esta tensión 
no fuera enclavada, el regulador no 
funionaría adecuadamente y la tensión de 
colector de pico del transistor Q, exce- 
dería los límites especificados para el 
dispositivo, 

Circuito de disparo — El circuito de 
disparo realiza las siguientes funciones: 
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(1) dispara y mantiene encendido al ROS 
cuando se abren los platinos de encendido 
(con tensiones de batería de hasta 4 volts 
como mínimo); (2) aplica una señal al 
circuito de desconexión del inversor cuan- 
do se abren los platinos; (3) suprime la 
señal del inversor superpuesta a la fuente 
de alimentación de manera que no dispare 
al RCS; (4) impide que la tensión residual 
existente a través de los platinos cerrados 
dispare al RCS; (5)impide el rebote 
normal de los platinos que se produce 
. cuando éstos se cierran y (6) mantiene un 
funcionamiento adecuado, esté presente o 
no el capacitor a través de los platinos del 
ruptor, El transistor 2N3241 Q, se usa 
para realizar estas funciones. 

La corriente de disparo para la com- 
puerta del RCS se inicia cuando la tensión 
de base del transistor Qy¿ llega a ser 
aproximadamente 0,6 volt superior a la 
tensión de emisor. La corriente de disparo 
circula desde la fuente hasta la compuerta 
del RCS, pasando por el resistor R;,, el 
transistor Q4 y el capacitor Cz. 

Cuando se abren los platinos, el capaci- 
tor C4 (y el capacitor existente a través 
de los platinos) se carga debido a la 
corriente que pasa por el resistor Ry. Si 
los platinos permanecen abiertos un tiem- 
po suficiente (sin rebote), la tensión a 
través del capacitor C4 se hace suficiente- 
mente grande como para encender a Q4. 
La tensión requerida para encender a O, 
es ia suma de la tensión compuerta-cáto- 
do del transistor Qs, la tensión a través 
del capacitor Cz, la tensión emisor-base 
del transistor Q4 y la caída de tensión a 
través del resistor Rio. (El resistor Ryo 
asegura que la tensión en los platinos 
abiertos se eleve hasta un valor suficiente- 
mente alto como para suministrar sufi- 
ciente corriente a través del resistor R» 
para apagar al inversor.) Con velocidades 
normales del motor, la tensión promedio 
a través del capacitor Cz mantiene polari- 
zadas en sentido inverso a la juntura 
compuerta-cátodo del RCS y a la juntura 
emisor-base del transistor hasta que el 
capacitor C¿ se cargue hasta un nivel 


, Suficiente para encender a Q4. Debido a 


que este transistor está apagado y la 
compuerta del RCS está polarizada en 
sentido inverso cuando los platinos están 
cerrados, se logra la supresión deseada de 
la señal del inversor y de la tensión 
residual de los platinos. 

Si los platinos rebotan durante el 
funcionamiento normal, producen la des- 
carga de C4 (y del capacitor del distribui- 
dor) casi instantáneamente cada vez que 
se cierran. Así, cada vez que los platinos 
se abren al rebotar, estos capacitores se 
recargan desde cero hasta el nivel de 
disparo. Con rebotes normales, los plati- 
nos no permanecen abiertos el tiempo 
suficiente como para alcanzar el nivel de 
disparo, de manera pues que el RCS no se 
dispara. Si se producen rebotes grandes a 
velocidades muy altas, los platinos pue- 
den permanecer abiertos lo suficiente 
como para causar el disparo del RCS. 

Se obtiene un mejor filtrado cuando se 
mantiene al capacitor del distribuidor del 
automóvil, pero sin este capacitor tam- 
bién se puede lograr un funcionamiento 
satisfactorio. Cuando el distribuidor tiene 
capacitor, es posible volver al encendido 
normal mediante la conmutación de la 
bujía que aparece en la Fig. 782. 

Conmutación del RCS — Todas las 
partes del sistema trabajan juntas de 
manera tal que hacen que la corriente del 
RCS quede en cero durante un tiempo 
suficiente como para causar la conmuta- 
ción (apagado). Como se explicó anterior- 
mente, la corriente que pasa por el 
primario de la bobina de encendido es 
conmutada desde el RCS y en el diodo de 
conmutación cuando la tensión del prima- 
rio decrece a cero. Desde ese momento en 
adelante el diodo mantiene la corriente de 
la bobina enclavada fuera del RCS, Es- 
te conduce entonces sólo la reducida 
corriente que proviene de la energía 
almacenada en el trasformador del inver- 
sor. Cuando los platinos vuelven a cerrar- 
se, el inversor vuelve a funcionar y, como 
ya se explicó, el diodo rectificador D, se 
polariza en sentido inverso durante el 








670 


tiempo en que la corriente de colector del 
transistor Q, vuelve a aumentar hasta el 
nivel de conmutación. Entonces no circu- 
la corriente en el RCS y éste puede 
apagarse. La Fig. 786 muestra que la 
corriente es cero durante alrededor de 
300 microsegundos antes de que la 
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Figura 789. Comportamiento del circuito de 
encendido de descarga capacitiva. (a) Tensión 
de salida en función de la velocidad del motor a 
12 volts con un secundario abierto y una carga 
de bujías empastadas. (b) Tensión de salida en 
función de la tensión de batería a velocidad de 
arranque con un secundario abierto y una carga 
de bujias empastadas. (c) Curva de regulación 
aus muestra la tensión de pico del capacitor (y 

CS) en función de la tensión de batería. 
(d) onsumo de la batería en función de ¡a 
velocidad del Motor A ana, tensión de batería de 

volts. 
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tensión anódica sea reaplicada a razón de 
0,5 volt por microsegundo. Un RCS 
conmuta en el peor de los casos en menos 
de 100 microsegundos a una temperatura 
de 100%C en estas condiciones de funcio- 
namiento, 
Comportamiento — La Fig, 789 mues- 
tra varias curvas de comportamiento del 
sistema de encendido a RCS con descarga 
capacitiva. La Fig. 790 ilustra la tensión 
de salida en circuito abierto en función 


TENSION DEL 
SECUNDARIO—kV 





200 300 400 500 
TIEMPO—pseg 


0 100 


Figura 790. Tensión de salida en circuito abier- 
to (bobina de encendido común, Delco D511 o 
equivalente; 2000 rem; VCC = 12 V). 


del tiempo, mientras que la Fig. 791 
representa la tensión de salida cuando la 
carga del secundario consiste en un 
resistor de 1: megohm en paralelo con un 
capacitor de 50 picofarads, 

Las Figs. 792 y 793 muestran la 
tensión del secundario cuando se produce 
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Figura 791. Tensión de salida con bujías em» 


astadas (bobina de encendido camÚún 190 

511 o equivalente; carga de 50 pF en parmelo 

con una resistencia de megohimi 20 rpmi 
Vcc» 12 V), 
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Figura 792. Tensión de salida mostrando la 

duración del arco de la bulía (bobina de 

encendido común Delco D511 o equivalente; 
2000 rem; VCC = 12 V). 


la chispa. La duración del arco, Fig. 792, 
es de 300 microsegundos (polaridad úni- 
ca) cuando la luz entre los electrodos es 
grande, Cuando la luz es pequeña, Fig. 
793, la duración del arco es de 400 
microsegundos. 


Consideraciones sobre el montaje — El 
circuito de encendido a RCS tiene que ser 
protegido de la humedad. Sin embargo, 
los componentes que generan calor no 
deben ser encerrados en una atmósfera en 
la que no haya circulación de aire. El aire 
inmóvil tiene una resistencia térmica 
12.000 veces superior a la del cobre y la 
generación de calor con esta elevada 
resistencia térmica podría hacer elevar la 
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Figura 793. Tensión de salida con la luz entre 

los electrodos de la bujía acortada (bobina de 

encendido común, Delco D51i o equivalente; 
2000 rem; VCC= 12 V). 


temperatura ambiente interior por encima 
de los límites establecidos. Todos los 
componentes sometidos a aumentos ele- 
vados de temperatura (indicados por un 
pequeño círculo en la Fig. 782) tendrán 
que ser conectados térmicamente al am- 
biente exterior por medio de un camino 
de baja resistencia térmica. Por ejemplo, 
el RCS puede montarse en una placa de 
aluminio colocada sobre una arandela 
aislante de mica. Esta placa se asegurará 
luego a la pared interior del chasis, la cual 
proporciona el camino térmico al ambien- 
te exterior. Los resistores y diodos que 
requieren disipador deben ser asegurados 
al chasis mediante un adhesivo epóxico 
térmicamente conductor. 
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